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Developpe par le Centre d'imagerie moleculaire de Sherbrooke (CIMS) et le Groupe de 
recherche en appareillage medical de Sherbrooke (GRAMS), le LabPET™ est un scanner 
TEP numerique dedie a des applications precliniques sur les petits animaux. C'est le 
premier scanner TEP commercial a utiliser des photodiodes a avalanche dans son module 
de detection. Aujourd'hui plusieurs travaux de recherche sont menes afin de realiser la 
prochaine generation de ce scanner qui permettra de fusionner efficacement les deux 
modalites TEP et TDM dans une meme chaine materielle electronique et aussi d'offrir 
une resolution spatiale submillimetrique en mode TEP. Pour ce faire, un nouveau module 
de detection, le module LabPET™ II, a ete developpe en partenariat avec PerkinElmer 
inc. afin d'atteindre ces performances. II est constitue d'une matrice de 64 pixels de 
photodiodes a avalanche de 1,2 x 1,2 mm ayant une surface active de 1,1 x 1,1 mm . 
Les travaux de ce memoire s'inserent dans cet objectif ambitieux et s'attardent plus 
specifiquement au nouveau preamplificateur de charge concu pour optimiser le- rapport 
signal sur bruit de la chaine electronique, en accord avec les caracteristiques du nouveau 
module de detection LabPET™ II. L'optimisation du premier etage de la chaine 
electronique de detection est directement liee aux caracteristiques du detecteur et 
egalement a la capacite equivalente rapportee a l'entree. Le dimensionnement et les 
simulations du preamplificateur a l'aide des outils Cadence et Mathcad envisagent un 
gain de 1,73 mV/fC, un temps de montee intrinseque de 6,5 ns et une charge equivalente 
de bruit en entree de 370 e-rms + 25 e-rms/pF pour un filtre semi-Gaussien d'ordre 3 
avec un temps de mise en forme optimal de 50 ns. Le temps de mise en forme se definit 
ici comme le temps que met le signal pour atteindre sa valeur maximale. 
Le circuit concu a ete fabrique avec la technologie CMOSP18 de la compagnie Taiwan 
Semiconductor Manufacturing Company (TSMC) puis teste pour valider les 
performances simulees. Le preamplificateur de charge bien que fonctionnel presente 
quelques deviations par rapport aux resultats simules, notamment au niveau des figures 
de bruit et du minimum de bruit ENC qui s'eleve a 494 e-rms + 32 e-rms/pF. 
Malgre tout, ces resultats preliminaires laissent entrevoir de belles perspectives pour la 
prochaine chaine electronique frontale de ce qui sera demain, le premier scanner a 
bimodalite TEP/TDM totalement integree dans une meme chaine electronique. 
Mots-cles : Preamplificateur de charge, Charge equivalente de bruit (ENC), CMOS 0,18 
|xm, Tomographic d'emission par positrons (TEP), Tomodensitometrie (TDM). 
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CHAPITRE 1 : INTRODUCTION 
1.1 Mise en contexte 
1.1.1 L'imagerie moleculaire 
Depuis toujours les avancees en medecine contribuent enormement a ameliorer notre qualite 
de vie. En effet, grace aux recherches passees et actuelles, les maladies se detectent de maniere 
plus precoce, permettant ainsi de mieux orienter les tfaitements pour le plus grand bien des 
patients. Ces progres sont fortement lies a la capacite de pouvoir observer la physiologie et les 
bioprocessus de certaines cellules et tissus face a des agents pathogenies ou a des composants 
pharmacologiques, et ce, par des etudes et des analyses precliniques et cliniques. Parmi les 
technologies developpees pour la medecine, Pimagerie medicale contribue considerablement 
aux avancees diagnostiques et therapeutiques. Entre autres, la decouverte du rayon X en 1895 
par le physicien allemand Wilhelm Rontgen y a amorce un virage majeur. Pour la premiere 
fois, les chercheurs et les medecins observaient les structures et les organes internes d'un 
patient sans aucune intervention physique. Aujourd'hui, revolution technologique et les 
innovations en electronique, en informatique, en physique nucleaire ainsi que plusieurs 
techniques d'imagerie medicale plus performantes permettent d'obtenir non seulement la 
structure anatomique interne d'un sujet, mais egalement d'en observer les phenomenes 
biologiques, genomiques et proteomiques in vivo [PEPIN, 2007a]. Ces deux derniers 
ameliorent considerablement le processus d'identification des genes et des proteines 
responsables de la generation de cellules cancerigenes dans les organes [LOUVARD, 2006]. 
L'imagerie medicale se classe en trois grands groupes. II y a d'une part l'imagerie par 
reflexion qui consiste a envoyer, grace a une sonde, des sons hautes frequences au travers d'un 
sujet. Ces sons reflechissent sur les tissus et renvoient a la sonde un echo dont Pamplitude et la 
phase procurent une information sur la densite des tissus et la vitesse de propagation de l'onde 
permet d'estimer leur position. La sonde transmet les signaux a un ordinateur capable de les 
conditionner et d'extraire une image de la partie scannee. 
1 
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D'autre part, l'imagerie par transmission consiste a faire passer un signal (flux) au travers du 
sujet et a recuperer le signal resultant pour extraire une image. C'est le cas de la 
tomodensitometrie (TDM) basee sur la transmission de rayons X. Par ailleurs, il y a l'imagerie 
par resonance magnetique (IRM) qui est basee sur la mesure du moment magnetique des 
atomes constituants les tissus (l'hydrogene par exemple). Ces deux techniques d'imagerie 
donnent de l'information sur les details anatomiques et structurels du sujet. Toutefois, l'IRM 
offre une alternative pour les patients allergiques aux agents de contraste utilises en TDM 
[COLEMAN, 2005] et un meilleur contraste que la TDM pour les tissus mous, grace aux 
differentes « sequences IRM»' . Elle constitue un outil de predilection pour les images 
cerebrales. Cependant, la TDM est mieux adaptee pour l'imagerie abdominale et thoracique, 
car du fait de sa rapidite d'acquisition, elle est moins sensible aux artefacts de mouvements 
tels que la pulsation cardiaque, le rythme respiratoire ou peristaltique. Ces mouvements 
deteriorent la qualite de 1'image qui est alors fonction de la position moyenne des organes 
pendant un cycle, ce qui degrade la definition des contours et la localisation des tumeurs. 
Finalement, l'imagerie par emission consiste a detecter des signaux directement emis par le 
sujet. C'est le cas de la tomographie d'emission par positrons (TEP) et de la tomographic 
d'emission monophotonique (TEM), toutes deux basees sur remission de rayonnement y. Ces 
techniques d'imagerie mesurent la distribution de radiotraceurs prealablement administres au 
sujet pour observer des bioprocessus tels que la metabolisation du glucose. Ces modalites 
d'emission sont de plus en plus utilisees en oncologic, en neurologie et en cardiologie. La 
tendance actuelle est de combiner les informations anatomiques et metaboliques en 
developpant des systemes multimodaux fusionnant imagerie structurelle et imagerie 
fonctionnelle, ce qui permettrait d'ameliorer les diagnostics poses. 
Les instruments tomographiques etaient jusqu'au debut des annees 90 exclusivement dedies 
aux applications cliniques, voire precliniques sur des modeles animaux de grande taille. 
'Une sequence IRM est une subtile combinaison d'impulsions magnetiques et de gradients. 
L'objectif est de favoriser le signal de tel ou tel tissu (contraste), le plus rapidement possible 
(vitesse), tout en limitant les artefacts. II existe ainsi plusieurs sequences differentes et chaque 
constructeur choisit en general un acronyme qui lui est propre [HOA, 2007]. 
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Cependant, l'emergence du modele animal de petite taille a suscite un engouement pour le 
developpement de scanners tomographiques a haute resolution [REY, 2007]. A cet effet, la 
souris transgenique est de nos jours le modele animal de predilection dans les etudes 
biologiques et genetiques [MALAKOFF, 2000]. Son genome, entierement decode depuis 
2003, s'apparente dans une proportion de 99% a celui de l'homme [D'ASTOUS, 2003]. Les 
etudes croissantes et toujours plus poussees sur les petits animaux requierent des scanners 
precliniques performants offrant une bonne resolution spatiale et une faible resolution en 
temps de l'ordre de quelques ns, tout en supportant une bonne sensibilite. 
C'est dans ce contexte tres pointu et interdisciplinaire ou physique, biologie, medecine 
moleculaire, electronique et informatique s'entremelent que le GRAMS (Groupe de Recherche 
en Appareillage Medical de Sherbrooke) et le CIMS (Centre d'Imagerie Moleculaire de 
Sherbrooke) travaillent depuis plusieurs annees conjointement afin de realiser un scanner 
bimodal TEP/TDM, totalement integre, destine aux recherches precliniques sur les petits 
animaux. 
1.1.2 Le projet LabPET™ II 
Le CIMS a developpe dans les annees 1990s le premier scanner TEP utilisant des photodiodes 
a avalanche (PDA) au lieu de tubes photomultiplicateurs (TPM) [LECOMTE et al., 1994] 
[LECOMTE et al., 1996]. Une seconde version amelioree de ce scanner [FONTAINE et al., 
2009] a ete realisee en collaboration avec le GRAMS entre 2002-2003 et est aujdurd'hui 
commercialisee sous le nom de LabPET™ (Figure 1.1). 
Afin de rehausser les performances du LabPET™ et ameliorer sa resolution spatiale pour tirer 
profit des radiotraceurs tres specifiques actuellement disponibles, les deux groupes ont 
demarre en 2008 le projet LabPET™ II. C'est le premier projet, sinon l'un des premiers a se 
lancer dans la realisation d'une nouvelle generation de scanner bimodal TEP/TDM totalement 
integre. II consiste a concevoir un scanner tomographique fonctionnel qui utiliserait une seule 
et meme chaine de detection pour les deux types d'imagerie TEP et TDM, et ayant une 
resolution spatiale submillimetrique. 
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Figure 1.1: Scanner LabPET' 
La bimodalite TEP/TDM integree assurera une fusion des informations anatomiques et 
metaboliques en eliminant d'une part les artefacts de reconstruction d'image dus au 
deplacement du sujet entre les scanners TEP et TDM juxtaposes axialement ou coaxialement, 
et d'autre part, le flou respiratoire [TOWNSEND et al., 2004]. Toutefois, cette approche 
presente des defis et des contraintes a relever qui feront l'objet de cette etude. II s'agit entre 
autres de traiter, avec la meme chaine, les differents niveaux d'energie des evenements 
detectes en TEP et en TDM, respectivement 511 keV et -40 keV. L'objectif de 1 mm de 
resolution spatiale est fixe pour pouvoir observer les organes d'une souris avec la meme 
precision que Ton observe aujourd'hui ceux d'un rat, qui est environ 10 fois plus gros. 
Une premiere version de l'electronique analogique frontale fut realisee en 2005 (Figure 1.2). 
Chaque circuit comprend 4 modules de detection et un circuit integre (ASIC) de 16 canaux en 
technologie CMOSP18, faisant l'acquisition des evenements sur 16 canaux de detection. 
Chacun des modules est constitue d'un assemblage de 4 paires de cristaux LYSO/LGSO de 
dimensions 2 x 2 x 12 mm3 agences en phoswich2 [BERARD, 2006] (Figure 1.3), et chaque 
phoswich est individuellement couple avec une PDA de capacite equivalente 8,6 ± 0,4 pF 
2
 Un phoswich est un scintillateur forme par la juxtaposition de deux scintillateurs ou plus, 
ayant des caracteristiques differentes, ce qui permet d'identifier avec un seul photodeteteur le 
cristal ou a lieu l'interaction, pour, par exemple diminuer Perreur de parallaxe. 
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[PEPIN, 2007a]. Toutes les PDAs sont egalement couplees individuellement avec un canal 
electronique du ASIC [ROBERT, 2005]. 
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Figure 1.3 : a) Detecteur LabPET™ I: phoswich LYSO/LGSO + APD de PerkinElmer Inc. 
b) Detecteur LabPET™ II: LYSO + nouvelle matrice APD de PerkinElmer Inc. 
Cependant, dans l'objectif d'atteindre une resolution spatiale submillimetrique et d'ameliorer 
les performances, le CIMS, en collaboration avec PerkinElmer Inc., a developpe un nouveau 
module de detection, avec 8 fois plus de pixels: le LabPET™ II. Le module de detection 
LabPET™ II est constitue d'une matrice de 8 x 8 cristaux LYSO, chacun etant 
individuellement couple a 2 matrices 4 x 8 de PDAs de PerkinElmer Inc. (Figure 1.3). Les 
nouvelles photodiodes de 1,2 x 1,2 mm presentent, a leur point d'operation, une capacite 
equivalente d'environ 3,7 ± 0,4 pF et un courant de fuite typique de 35 nA [PEPIN, 2007a] 
[BERARD, 2008]. L'usage de ces nouveaux detecteurs implique la conception d'une nouvelle 
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electronique analogique frontale. Plus particulierement, la conception d'un nouveau 
preamplificateur de charge optimise pour le nouveau module de detection LabPET™ II. 
1.2 Objectif du projet de recherche 
L'objectif principal de ce projet est de realiser un nouveau preamplificateur de charge, faible 
bruit, en technologie CMOS 0,18 urn, destinee au scanner LabPET™ II permettant d'atteindre 
une resolution spatiale submillimetrique. En effet, le choix de la nouvelle matrice de 4 x 8 
PDAs de PerkinElmer Inc. implique de concevoir une nouvelle chaine electronique integree, 
afin d'optimiser Petage analogique en termes de bruit et de taux de comptage. L'etude 
considere plusieurs aspects lies au nouveau detecteur: 
- Premierement, la faible capacite equivalente de la PDA ainsi que son courant de 
fuite offre la possibility de reduire la contribution du bruit electronique. Pour ce faire, 
le transistor d'entree du preamplificateur de charge, qui a la plus grande contribution 
au bruit serie, doit etre redimensionne convenablement. Le bon choix du transistor 
d'entree repose sur les equations de bruit qui seront elaborees dans les proehains 
chapitres. 
- Deuxiemement, la forte pixellisation de Petage de detection engendre un cout 
au niveau de P electronique en termes de consommation electrique et surface de VASIC 
qui sont multipliers par quatre. II faut done minimiser autant que possible la superficie 
et reduire la consommation par canal de maniere substantielle de sorte que la puissance 
consommee a Pechelle de VASIC de 64 canaux reste en dessous de 175 mW. 
- Troisiemement, en conjonction avec le detecteur LabPET II, le preamplificateur 
de charge doit ameliorer les performances electroniques actuelles, obtenues avec le 
LabPET™ I. La resolution temporelle doit done etre inferieure a 0,47 ns, la resolution 
en energie mieux que 3,4 % et le bruit ENC plus faible que 700 e-rms. 
Par ailleurs, il est important de noter que plusieurs travaux connexes au projet LabPET furent 
realises durant cette maitrise, en parallele avec la conception du preamplificateur, mais ne 
seront pas presentes dans ce memoire. En effet, deux convertisseurs numerique-analogique de 
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type current steering (8 bits et 3 bits) ont ete concus, de meme qu'un amplificateur 
operationnel totalement differentiel en entree et en sortie. 
1.3 Plan du document 
Ce memoire se subdivise en 7 chapitres. Le Chapitre 1 qu'acheve cette section a fait la mise en 
contexte du cadre d'etude en general et du projet LabPET™ II en particulier, avant de 
presenter les principaux objectifs des presents travaux de recherche. Le Chapitre 2 qui suit 
presentera les principes de fonctionnement de la TEP et de la TDM. Les differents types de 
detecteurs utilises en imagerie medicale y seront presenter avant d'exposer les principales 
caracteristiques des scanners tomographiques. 
Par ailleurs la chaine electronique frontale du LabPET™ II sera exposee au Chapitre 3. Ce sera 
1'occasion de faire l'etat de Part sur les architectures des preamplificateurs de charge et sur les 
theories de bruit permettant d'optimiser le rapport signal sur bruit. 
La conception proprement dite du preamplificateur de charge sera detaillee au Chapitre 4 
avant d'exposer les resultats puis de commenter les differences et evaluer son apport 
relativement au precedent circuit, respectivement au Chapitre 5 et au Chapitre 6. Finalement, 
une conclusion resumera le travail realise. 
CHAPITRE 2 : SCANNER TOMOGRAPHIQUE 
TEP ET TDM 
Ce chapitre assied les principes de fonctionnement de la tomodensitometrie et de la 
tomographie d'emission par positrons afin de poser les bases necessaires a la comprehension 
du projet. Les principales caracteristiques d'un scanner tomographique sont presentees, de 
memes que les avantages de faire de la bimodalite TEP/TDM integree. 
2.1 Principe de la tomodensitometrie (TDM) 
Le principe de fonctionnement d'un scanner TDM repose sur la meme base que la 
radiographic et peut etre considere comme une projection de cette derniere sur une multitude 
de plans autour d'un sujet. A l'aide d'une source rotative, on envoie un flux de rayons X 
d'energie variant entre 20 keV et 120 keV a travers le sujet (patient ou animal) et on mesure le 
flux residuel par une matrice de detecteurs diametralement opposee a la source (Figure 2.1). 
Figure 2.1 : Exemple de configuration d'un scanner TDM et d'image TDM obtenue. 
(Advanced Molecular Imaging / www.cilab.upf.edu) 
Cette mesure permet d'extraire de Pinformation sur la densite des tissus traverses par les 
rayons-X a travers la mesure du coefficient d'attenuation, la quantite de flux detectee etant 
directement proportionnelle a ce dernier. L'intensite du flux residuel dans le cas d'un modele 
mono-energetique est [CHERRY, 2003]: 
8 
2.1 Principe de la tomodensitometrie (TDM) 9 
/ = / 0 . e - " ' d (2.1) 
avec 
IQ : l'interisite du faisceau de rayons X incidents 
d : Pepaisseur de la portion traversee 
Hi: le coefficient d'attenuation lineaire de la portion scannee qui est donne par : 
M;=Mm-P (2.2) 
avec p la masse volumique et jum le coefficient d'attenuation de masse. Ce dernier est fonction 
de Penergie incidente, du nombre atomique effectif du tissu Z et prend en compte les trois 
formes d'interaction possibles du rayon X avec la matiere, a savoir Peffet photoelectrique, 
Peffet Compton et la diffusion coherente de Rayleigh [CHERRY, 2003] [BERARD, 2006]. 
Le flux residuel mesure permet done a partir d'algorithmes de reconstruction d'images, 
d'etablir une cartographie des coefficients d'attenuation de la zone scannee sous plusieurs 
angles. Et puisque Pon connait la densite et le numero atomique effectif de plusieurs tissus 
importants du corps humain et animal, pour une grande plage de valeurs d'energies, il est 
possible d'identifier la nature des tissus (os, muscles, tissus cervicaux, etc.) [HUBBELL et 
SELTZER, 2004] [RIENDEAU, 2007]. Cette cartographie est d'ailleurs utilisee en TEP afin 
de corriger les artefacts d'effet de volume partiel. 
II existe deux approches pour mesurer le flux de rayons X. La premiere plus repandue est celle 
dite d'integration de flux de rayon X qui consiste a integrer les charges generees par les 
rayonnements lors de leur interaction avec les detecteurs. La seconde, dite de comptage de 
photons, consiste plutot a compter chaque photon incident individuellement. II faut dans le 
second cas avoir un etage de detection tres rapide pour pouvoir detecter des photons a un taux 
> 1 MCPS, afin de minimiser Pempilement des signaux et de limiter la duree de l'acquisition. 
La TDM en mode comptage de photons presente quelques avantages comparee a la TDM en 
mode integration. En effet, les photons de hautes energies contenus dans le flux de rayons X 
ont une forte probabilite de traverser le sujet sans etre attenues. Ainsi dans le mode 
integration, ces photons constituent une bonne proportion du signal alors qu'ils contiennent 
moins d'information utile a la reconstruction d'images. II faut par consequent faire une 
10 CHAPITRE 2 : SCANNER TOMOGRAPHIQUE TEP ET TDM 
acquisition pendant un temps relativement long pour que le signal utile soit dominant sur ce 
bruit. II en decoule une exposition du sujet a un flux plus important de rayon X. Toutefois 
avec la TDM en mode comptage de photons, si on extrait 1'information en energie, il est 
possible de s'affranchir des photons plus energetiques et du bruit electronique en mettant un 
seuil d'energie pour discriminer les bons evenements [LUNDQVIST, 2001] [BERARD, 
2006]. 
2.2 Principe de la tomographic d'emission par positrons (TEP) 
Le principe de fonctionnement de la TEP se scinde en 2 grandes etapes : 
• Tout d'abord, Pinjection d'un radiotraceur constituant la source de positrons a l'origine 
de la creation de paires de photons d'annihilation de 511 keV. 
• Ensuite, la detection en coincidence de ces photons pour la reconstruction d'images 
grace a des algorithmes. 
2.2.1 Emission de positrons et creation de la paire de photons 
d'annihilation 
La realisation d'un examen TEP necessite Pinjection au sujet d'un traceur radioactif choisi 
selon le type d'activite metabolique que l'on desire observer. Dans le cas de la TEP on utilise 
un isotope instable qui subira une disintegration par positron, soit par transmutation d'un 
proton en neutron selon la reaction [CHERRY, 2003] [DE DREUILLE, 2002] : 
proton+ • neutron(n) + P+ + neutrino(v) + energie 
Une partie de P energie est transmise cinetiquement au positron qui interagit avec les electrons 
environnants dans une portee de quelques millimetres (~ 0,5 a 6 mm selon les isotopes 
[LECOMTE, 2007]) avant de perdre toute son energie et de s'annihiler avec un electron du 
milieu pour creer une paire de photons possedant chacun une energie de 511 keV (Penergie de 
masse d'un electron). Les photons de la paire sont emis de facon diametralement opposes avec 
une erreur de ± 0,25° (Figure 2.2). Cette caracteristique des photons d'annihilation constitue le 
fondement meme de la TEP, a savoir la detection en coincidence, dans une fenetre temporelle 
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de quelques nanosecondes, de deux photons issus de la meme annihilation. Toutefois, dans 
une multitude de disintegration il faut pouvoir Her de maniere juste deux photons a une meme 
annihilation, d'ou l'utilisation d'un systeme de detection de coincidences. 
Figure 2.2 : Annihilation d'un positron avec un electron [CHERRY, 2006]. 
2.2.2 Detection en coincidence 
La plupart des scanners TEP sont constitues d'un ensemble de detecteurs agences en anneaux 
juxtaposes sur plusieurs rangees afin d'avoir une bonne efficacite de detection (Figure 2.3). 
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Figure 2.3 : Exemple de configuration d'un scanner TEP et d'image TEP obtenue sur laquelle 
on voit en plus fonce les cellules d'interet ciblees avec le radiotraceur utilise. 
(Advanced Molecular Imaging / www.cilab.upf.edu) 
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Contrairement a la tomographic d'emission monophotonique qui necessite des collimateurs 
pour determiner la direction du rayonnement emis, la TEP recourt a la detection en 
coincidence des paires de photons d'annihilation pour determiner leur direction. En effet, 
lorsque deux photons de 511 keV sont captes dans deux detecteurs opposes, dans un intervalle 
de temps relativement court de quelques nanosecondes (~ 10 ns) [TETRAULT, 2006] dit 
fenetre de coincidence, on leur associe une ligne virtuelle qui permet de localiser le lieu de 
l'annihilation dans le sujet. Cette ligne dite ligne de reponse (LOR pour line of response) est 
l'axe reliant le centre des surfaces cristallines (pointant vers le centre du scanner) des deux 
cristaux opposes dans lesquels a eu lieu l'interaction. Toutefois, il est possible que l'un ou les 
deux photons d'annihilation interagissent par effet Compton a l'interieur du sujet ou dans le 
systeme de detection lui-meme, avant d'etre detecte. Lors d'une interaction Compton, le 
photon laisse une partie de son energie dans la matiere et est devie de sa trajectoire, ce qui 
induit une erreur dans la ligne de reponse (LOR) mesuree. II est egalement possible de capter 
sur deux detecteurs diametralement opposes, deux evenements ne provenant pas de la meme 
annihilation. On distingue ainsi 6 cas d'evenements possibles (Figure 2.4). 
Figure 2.4 : Illustration des evenements possibles en TEP. (a) Evenement unique, (b) Coincidence 
vraie (c) Coincidence fortuite, (d) Coincidence diffused dans la source, (e) Coincidence diffusee dans 
les detecteurs [REY, 2007]. 
• II y a un evenement unique quand un seul des deux photons d'annihilation est detecte, 
le deuxieme sortant du champ de vue du scanner. En effet la radiation est isotropique et 
peut etre emise dans toutes les directions de sorte qu'un seul photon d'annihilation 
peut etre detecte tandis que 1'autre sort du champ de vue du scanner. 
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• II y a une coincidence vraie quand les deux photons detectes proviennent effectivement 
de la meme annihilation. C'est le type d'information qui sert a une reconstitution fidele 
de l'image de la partie scannee. 
• II y a une coincidence fortuite lorsque deux photons issus de deux annihilations 
differentes sont detectes dans la meme fenetre de coincidence. Les fortuits ont pour 
consequence d'engendrer un bruit qui vient degrader l'image reconstruite. Le taux de 
fortuit se traduit par [MOSSET, 2006]: 
F = Ri.R2.2-T (2.3) 
ou R] et R2 sont le taux d'evenements dans chacun des deux detecteurs respectivement 
et T est la largeur du signal logique servant a la detection electronique de coincidence. 
II correspond a la moitie de la largeur reelle de la fenetre (physique) de coincidence. 
• II y a une coincidence diffusee dans le sujet quand au moins un des photons 
d'annihilation est devie de sa trajectoire d'origine avant d'etre detecte, suite a une 
interaction Compton. 
• Enfin, il peut y avoir des coincidences diffusees dans les detecteurs lorsque l'un des 
photons depose une partie de son energie par effet Compton dans un cristal avant 
d'etre absorbe totalement dans un cristal voisin. 
Le systeme de detection de coincidence vise a retenir, dans le cas ideal, uniquement les 
coincidences vraies pour la reconstruction d'images. Toutefois, a cause des imperfections des 
systemes de mesures (resolution en temps et en energie), il demeure toujours dans les 
evenements retenus, des coincidences fortuites et des coincidences diffusees [DE DREUILLE 
et al., 2002]. La detection de coincidences repose sur deux criteres, la discrimination en 
energie qui elimine une fraction des photons diffuses et la discrimination en temps qui reduit 
le taux des evenements fortuits. 
2.3 Avantages de la bimodalite TEP/TDM integree 
Aujourd'hui, les avancees en biochimie offrent a Pimagerie TEP des radiotraceurs tres 
specifiques qui permettent d'identifier et de cibler les composantes (acides ribonucleiques) des 
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proteines responsables de la transformation cancereuse des cellules. Grace aux informations 
obtenues, les medecins affinent la classification des tumeurs et individualisent les traitements, 
offrant ainsi des therapies moins lourdes aux malades moins gravement atteints [LOUVARD, 
2006]. Cependant, Pinformation metabolique fournie par ces radiotracers tres specifiques ne 
permet pas aux medecins de poser un diagnostic precis faute de reperes anatomiques. Dans ce 
cas, l'information acquise en TEP doit etre associee a une image structurelle afin de localiser 
les details metaboliques images. Cette association etait faite par une lecture concurrerite ou 
sequentielle des deux images ou par une fusion a posteriori des deux images. La premiere 
approche ne permet pas toujours aux medecins de poser un diagnostic rapide et precis, tandis 
que la seconde est fastidieuse et longue quand elle n'est pas imprecise a cause du deplacement 
du patient entre les deux scanners [HAUTE AUTORITE DE SANTE, 2007]. 
Les scanners cliniques bimodaux TEP/TDM actuels supportent les medecins dans leur 
diagnostic en fusionnant les details anatomiques et metaboliques. lis sont constitues, la plupart 
du temps, de la juxtaposition totalement independante d'un scanner TEP et d'un scanner TDM 
dans un meme boitier. Chaque systeme possede sa propre chaine d'acquisition materielle, mais 
le support logiciel reste commun (Figure 2.5, Figure 2.6). 
TEP 
TDM 
Siemens medical imaging 
Figure 2.5 : Scanner multimodal Inveon de Siemens. 
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Figure 2.6 : Illustration de l'imagerie TEP/ TDM : La premiere image TDM fusionnee avec le 
seconde image TEP donne la troisieme image TEP/TDM issue de la fusion. 
Le groupe de Sherbrooke propose une fusion materielle de la TEP et de la TDM dans une 
architecture TEP/TDM totalement integree. En d'autres mots, il s'agit d'avoir un seul et meme 
systeme de detection pour la TEP et la TDM. Cette approche permet de pallier certaines 
limites des scanners bimodaux actuels. En effet, elle facilite la fusion et ameliore la precision 
de Fimage, vu que les deux modalites sont acquises sans deplacement du sujet. Elle permettra 
egalement, potentiellement, de reduire considerablement le coiit du systeme. Par ailleurs, 
Finformation sur la densite fournie par la TDM permet la correction de Fattenuation dans les 
acquisitions TEP [TOWNSEND et al, 2004]. En effet, une partie des photons de 511 keV est 
attenuee par les tissus du sujet dans des proportions variables selon leur densite. Cet effet a un 
impact plus important sur l'imagerie TEP que sur l'imagerie monophotonique car les deux 
photons d'annihilation doivent etre detectes correctement au lieu d'un seul [TURKINGTON, 
2001]. La correction d'attenuation permet de corriger la degradation du contenu informatif liee 
a la variation d'attenuation des rayonnements en fonction des organes traverses. Cette 
correction se faisait jusqu'alors avec des sources radioactives (68Ge, 137Cs) integrees au 
scanner. L'approche TEP/TDM pour la correction de Fattenuation a le merite d'etre plus 
rapide (~ 10 fois compare au 68Ge) et plus precise [HAUTE AUTORITE DE SANTE, 2007]. 
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2.4 Module de detection 
2.4.1 Le scintillateur 
La plupart des scanners TEP actuels utilisent des detecteurs a scintillation. Un scintillateur est 
un cristal qui emet de la lumiere dans une longueur d'onde donnee (entre 370-580 nm) en 
absorbant l'energie des photons incidents. La longueur d'onde d'emission du scintillateur doit 
etre compatible avec celle du photodetecteur qui lui est associe. La lumiere emise par le 
scintillateur suit une decroissance exponentielle [KNOLL, 2000] et peut s'exprimer comme 
suit (Equation 2.4) pour la plupart des scintillateurs qui ont un temps de croissance de taux de 
scintillation negligeable. C'est-a-dire que le temps de montee de 1'impulsion lumineuse est 
suppose ideal et que seule la constante de temps de decroissance est considered : 
<?(0 = <2o(e-t/T0 (2-4) 
OU r$ est la constante de temps du scintillateur ; 
Qo est la quantite initiale de photons lumineux emis. 
Un scintillateur ideal pour la TEP/TDM doit demontrer une forte densite pour presenter un fort 
pouvoir d'arret face aux rayonnements energetiques de 511 keV et une constante de temps 
faible pour pouvoir atteindre de forts taux de comptage. II lui faut egalement un rendement 
lumineux important et un indice de refraction le plus proche possible de celui du verre 
(n=l,45) qui sert habituellement d'interface entre le scintillateur et le photodetecteur (Tableau 
2.1). Ceci pour ne pas nuire a la propagation de la lumiere et ne pas attenuer le rendement 
lumineux [PEPIN, 2007a]. 
Tableau 2.1 : Caracteristiques physiques de scintillateurs couramment utilises en imagerie 
TEP [LECOMTE, 1998] [PEPIN, 2007a]. 
T, (ns) 
Resolution en energie a 511 keV (%) 
Densite (g/cm3) 
Indice de refraction 
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2.4.2 Les photodetecteurs 
Le role des photodetecteurs est de convertir la lumiere issue du scintillateur en un signal 
electrique pouvant etre traite par l'etage electronique en aval. Les deux types de 
photodetecteurs principalement utilises en TEP sont le tube photomultiplicateur (TPM) et la 
photodiode a avalanche (PDA) [PRATTE et al., 2004] [SIEMENS MEDICAL, 2009]. 
Cependant ces dernieres annees, beaucoup de developpements ont ete faits au niveau des 
detecteurs de photons uniques, appeles encore compteurs de photons multi-pixels (en anglais 
Silicon Photomultiplier (SiPM) ou Multi-Pixel Photon Counting (MPPCJ) [HAMAMATSU, 
2007] [BUZHAN et al., 2003]. Leur grand gain, leur rapidite, leur compacite ainsi que leur 
resistance a de forts champs magrietiques font aujourd'hui d'eux d'excellents candidats pour 
des applications de medecine nucleaire [LLOSA et al., 2009]. 
Tube photomultiplicateur 
Le principe de fonctionnement du TPM est presente sur la Figure 2.7. A Pentree, une plaque 
de verre effectue un couplage optique entre le scintillateur et le TPM afin de minimiser les 
pertes lumineuses. La photocathode convertit les photons lumineux incidents en 
photoelectrons. Ces photoelectrons sont acceleres et multiplies comme un effet d'avalanche au 
fur et a mesure qu'ils traversent une serie de dynodes fortement polarises positivement. 
L'anode placee a la sortie du TPM collecte le flux final de photoelectrons et transmet le signal 
electrique amplifie a l'etage electronique en aval. L'ensemble du TPM est confine sous vide et 
enveloppe par du verre. Le processus d'amplification des photoelectrons procure un fort gain 
allant jusqu'a 107, ce qui assure un bon rapport signal sur bruit et dispense de l'usage d'une 
electronique frontale a tres faible bruit. En effet, la principale contribution au bruit provient de 
remission d'electrons thermoibniques par la photocathode. Toutefois, le TPM presente un 
faible rendement quantique (QE*) et la taille de la surface active, meme subdivisee en pixel 
(PSPMT§) ne permet pas d'atteindre de faible resolution spatiale comme le permet des PDAs 
en couplage individuel. 
* Rapport entre le nombre de photoelectrons crees et le nombre de photons incidents environ 
de 1 a 3 Ph-e/10 Ph incidents pour le TPM 
§
 Position Sensitive PhotoMultiplier Tube 
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National High Magnetic Field Laboratory, http://micro.magnet.fsu.edu/ 
Figure 2.7 : Principe d'un tube photomultiplicateur. 
Output 
Meter 
Photodiode a avalanche 
Tout comme le TPM, la PDA fournit un nombre de charges (electrons ou trous) proportionnel 
a la quantite de photons lumineux recus. Cette quantite de charges est evaluee par [KNOLL, 
2000]: 
N{t) = Q{t).oopt.QE(X).M (2.5) 
Q(t) est la quantite de photons lumineux en fonction du temps ; 
aopt est la perte due au couplage optique entre le scintillateur et la PDA ; 
QE(X) est le rendement quantique en fonction de la longueur d'onde des photons incidents ; 
M est le gain de la photodiode. 
La Figure 2.8 illustre le processus de multiplication de la PDA qui comprend deux regions, la 
region d'absorption (it -region) et la region de multiplication que constitue la jonction PN. La 
region d'absorption est soumise a un champ electrique relativement faible qui separe les 
electrons et les trous generes par les photons incidents, les electrons etant diriges vers la zone 
de multiplication. Le fort champ electrique dans la zone de multiplication accelere les 
electrons en creant un effet d'avalanche par ionisation dans la jonction PN, procurant en 
consequence un gain au photocourant [PERKINELMER, 2006]. Toutefois ce gain, de l'ordre 
de quelques centaines, est relativement faible compare au TPM. En outre, le processus de 
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multiplication dans la PDA est plus bruyant que celui du TPM. Ce bruit est caracterise par 
deux parametres importants, le courant de fuite IPDA et la densite spectrale de courant de bruit 
inPDA [PERKINELMER, 2006] : 
IPDA=1DS + M.IDB (2-6) 
inPDA =2.q(IDS + IDB.F.Mz) (2.7) 
IDS est le courant de fuite en surface de la diode ; 
IDB est le courant de fuite de la jonction dont la contribution est amplifiee par ; 
M, le gain de la photodiode ; 
F est le facteur d'excedant de bruit de la multiplication avalanche de la PDA calcule par 
[WEBB et McINTYRE, 1976]. 
F = keffM + (l-keff)(2-^) 
keff est le coefficient d'ionisation effectif. 
Avalanche Photodiode 
N-Layer P-Layer 
National High Magnetic Field Laboratory, http://micro.magnet.fsu.edu/ 
Figure 2.8 : Coupe d'une photodiode a avalanche. 
(2.8) 
Photomultiplicateur semiconducteur (SiPM) 
Un photomultiplicateur semiconducteur est simplement une matrice de photodiodes a 
avalanche, operant en mode Geiger, appele SPAD (Single Photon Avalanche Diode) (Figure 
2.9). Le mode Geiger consiste a polariser la photodiode a avalanche a une tension typiquement 
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10 % a 15 % plus grande que sa tension de claquage [BUZHAN et al., 2003]. Cela genere un 
tres fort champ electrique qui permet d'atteindre un gain tres eleve de l'ordre de 105-106. Ainsi 
le moindre photoelectron cree dans la photodiode induit un grand flux de charge Q, connu 
sous le nom de « decharge Geiger » [HAMAMATSU, 2007] : 
< ? = CD.(VBIAS- VBV) (2.9) 
CD est la capacite equivalente du SPAD; 
VBIAS est la tension de polarisation inverse de la photodiode; 
VBV est la tension de claquage de la photodiode; 
Figure 2.9 : a) Microphotographie d'un prototype de SiPM de 1 mm2 de STMicroelectronics 
b) Schema electrique equivalent d'un SiPM avec circuit passif d'etouffement 
[MAZILLO et al., 2009]. 
L'amplitude du courant en sortie du SPAD est independante de la quantite de photons 
incidents et le signal en sortie du SiPM est directement proportionnel au nombre de pixels 
s'etant declenches. 
Pour pouvoir detecter un autre photon, le mode Geiger doit etre stoppe puis reactive. C'est la 
raison pour laquelle chaque SPAD est toujours associe a un circuit d'etouffement actif ou 
passif {Quenching circuit). Ce circuit est souvent une simple resistance {Rquenching), 
typiquement entre 100 kQ. et 200 kil [BUZHAN et al., 2001], dont le fonctionnement est 
decrit a la Figure 2.10. Lorsqu'un photon est detecte, le courant de decharge du SPAD entraine 
une chute de tension aux bornes de la resistance et amene la polarisation de la diode en 
dessous de la tension de claquage VBV- La tension de polarisation retourne ensuite 
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Figure 2.10 : Mode de fonctionnement d'un pixel SPAD. 
Les SiPMs presenters aujourd'hui de nombreux avantages et sont produits par plusieurs 
fabricants pour diverses applications (Tableau 2.2). En effet, les SiPMs sont tres rapides et 
peuvent atteindre des resolutions en temps de l'ordre de 100 ps rms, du fait de leur compacite 
et de leur principe de fonctionnement [FINOCCHIARO et al., 2009]. Contrairement aux 
precedents detecteurs, ils necessitent une tension de polarisation faible, typiquement inferieure 
a 100 V. Par ailleurs, la taille des pixels et les differentes geometries realisables permettent de 
viser de faibles resolutions spatiales et d'obtenir un facteur de recouvrement geometrique 
eleve (Table 2.2, Figure 2.11). Cependant, ils presentent certains inconvenients lies a leur 
caracteristique de bruit, ce qui ralentit leur utilisation directe dans plusieurs applications 
[FINOCCHIARO et al, 2009]. 
a) 
«?il 
Figure 2.11 : Differentes formes geometriques de SIPM a) Carre de 2,1 x 2.1 mm de CPTA, 
b) Cercle de 2,8 mm de diametre de ICT-irst, c) Octagone de STMicroelectronics. 
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Tableau 2.2 : Caracteristiques des SiPM de certains fabricants 
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2.5 Principales caracteristiques d'un scanner TEP/TDM 
2.5.1 La resolution spatiale 
La resolution spatiale (T) est une caracteristique qui sert a evaluer la qualite d'image obtenue 
et qui donne la precision maximale pouvant etre atteinte par le systeme. La resolution spatiale 
d'un systeme TEP est donnee par l'equation [DERENZO et MOSES, 1993] : 
= a[R 2det + b2 + R?ange + R 2 180° (2.10) 
a est un coefficient compris entre 1,1 et 1,3 selon l'algorithme de reconstruction utilise ; 
Rdei est la resolution geometrique en coincidence ou la resolution intrinseque du detecteur. 
Elle est proportionnelle a la taille du detecteur ; 
b est un facteur prenant en compte le type de codage utilise pour obtenir la position des 
photons incidents sur le detecteur ; 
Rrange est la portee du positron avant son annihilation ; 
Ri8o° represente l'erreur de positionnement liee a la non-colinearite des deux photons 
d'annihilation. 
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Rrange et R]8oa limitent physiquement la resolution spatiale et on y a peu de controle. La portee 
du positron varie selon le radiotraceur utilise et le choix du traceur depend de ce que Ton veut 
observer chez le sujet (Tableau 2.3). Les valeurs des parametres b et Rdet decoulent du choix 
du module de detection et peuvent etre optimisees pour ameliorer la resolution spatiale du 
systeme complet. 
d 
Rdet — ~Z (2.11) 
avec d la largeur d'un pixel; 
b~0 mm si le detecteur est en couplage individuel avec l'APD et b ~ 2 mm si le partage de 
lumiere est utilise pour localiser les photons incidents [LECOMTE, 2004]. 
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2.5.2 La resolution temporelle 
Comme mentionne dans la Section 2.2, le principe meme d'un scanner TEP reside en la 
detection en coincidence de 2 photons de 511 keV issus d'une meme annihilation. II importe 
done d'avoir une bonne precision sur le temps de detection de chaque evenement. La 
resolution temporelle (ot) evalue Perreur sur l'estampe de temps de ces evenements. Elle se 
calcule mathematiquement en prenant le bruit sur la pente au point de discrimination [CASEY 
et al., 2003]. Au point de discrimination^, la resolution temporelle s'evalue par: 
' '
( W =
 dPUft,»/ ( 2 , 2 ) 
'dt 
d(VoM(td))/dt est la pente du signal au point de discrimination ; 
av(td) est le bruit total au point de discrimination. II inclut le bruit electronique {OENC) et le 
bruit photonique du aux fluctuations statistiques, pris au point de discrimination (aphoton(td))-
ffv(O = J*ijvc + 0-p2ftoamCO (2-13) 
Le bruit de photons en entree du preamplificateur de charge (CSP) s'exprime par [RADEKA, 
1988] [CASEY et al, 2003] [PRATTE et al, 2008]: 
00 
tfhoton(t) = q.F.M2 f Iphoton(oc)\h2(t-a)\da (2.14) 
Avec Iphoton=- .e~t/T^t ( 2 . i5) 
T-scint 
q est la charge electronique ; 
M est le gain de la PDA ; 
Iphoton(t) est le courant primaire cree par la lumiere de scintillation ; 
h(t) est la reponse impulsionnelle du systeme ; 
Tscjnt est la constante de decroissance du scintillateur ; 
iVest le nombre d'electrons primaires generes dans la PDA par la lumiere de scintillation. 
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On peut ameliorer la resolution temporelle en determinant la mise en forme et le point de 
discrimination optimum qui minimise Pequation 2.12. Une mise en forme rapide du signal 
issu du detecteur fournit une forte pente au point de discrimination, ce qui aide en ce sens. 
Toutefois, la constante de decroissance du scintillateur, de meme que l'effet balistique, 
conditionrte le temps de mise en forme que Ton peut se fixer. L'erreur balistique represente 
l'ecart entre la charge reelle generee par la PDA et la charge mesuree. Cet effet apparait 
lorsque le temps de mise en forme s'apparente ou est plus petit que le temps de collection de 
charge du detecteur [KNOLL, 2000]. II en resulte une erreur de lecture sur l'energie du signal. 
Cette erreur doit etre minimisee car elle augmente les incertitudes statistiques sur la mesure de 
la charge [GATTI et MANFREDI, 1986]. 
2.5.3 La resolution en energie 
Dans un scanner tomographique, la resolution en energie represente l'erreur entre l'energie de 
511 keV deposee dans le detecteur et l'energie effectivement mesuree par le systeme. Elle est 
imposee surtout par les fluctuations statistiques aleatoires occurrentes dans le scintillateur et le 
photodetecteur, mais aussi par le bruit electronique de la chaine electronique frontale. 
L'electronique frontale a cependant une contribution negligeable si elle est concue en 
optimisant la charge equivalents de bruit en entree. Dans le cas d'un couplage 
scintillateur/PDA, les fluctuations incluent [CHERRY, 2003]: 
• La variation statistique de la quantite de lumiere de scintillation emise par keV 
d'energie incidente. 
• La variation statistique du nombre de photoelectrons par photons incidents sur la PDA. 
Ces fluctuations sont approximees par une distribution gaussienne (Figure 2.12). La valeur de 
la resolution en energie est donnee par le ratio de la largeur a mi-hauteur sur l'energie 
incidente (moyenne de la distribution). De faibles valeurs de resolution en energie permettent 
de discriminer au mieux les diffusions Compton, grace a un discriminateur a seuils. 
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^ "resolution " R = F W H M / H o 
IN 
Figure 2.12 : Calcul de la resolution en energie. 
2.5.4 La sensibilite 
L'efficacite de detection globale d'un scanner TEP, communement appelee sensibilite, se 
definit par le rapport entre le nombre de coincidences vraies detectees et le taux de 
radioactivite au niveau de la source. C'est un critere de performance important car il influence 
le temps d'acquisition necessaire pour une image de meme que la dose de radiotraceur a 
injecter au sujet en TEP et le flux de rayons-X en TDM. En TEP, une bonne sensibilite 
permettra de reduire les doses de radiotraceurs injectees au sujet, ou d'en imager plus dans un 
meme laps de temps, dans le cas ou la dose serait maintenue. Par ailleurs, la sensibilite depend 
de facteurs physiques comme le type de cristaux utilises pour la detection et Tangle solide du 
scanner qui est fonction de la geometrie adoptee, mais egalement de facteurs lies a 
l'architecture du scanner comme le temps mort present dans la chaine d'acquisition. Elle est 
evaluee empiriquement en mesurant l'efficacite de detection d'une source ponctuelle au centre 
du champ de vue. 
Toutefois, cette mesure ne donne aucune idee sur le rapport signal sur bruit pouvant etre 
atteint dans les images. Stephen Strother a done introduit un parametre plus significatif: le 
« Noise Equivalent Count» (NEC) ou le taux effectif de coincidences [STROTHER et al, 
1990] correspondant au taux de coincidences vraies, pondere par le ratio des evenements vrais 
sur le nombre total d'evenements detectes [LECOMTE, 2004]. 
NEC = = T-
T + S + a.R T + S + a.R 
(2.16) 
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T est le taux de coincidences vraies ; 
S est le taux d'evenements Compton ; 
R le taux de fortuits ; 
a un facteur de correction de fortuits compris entre 1 et 2. 
Le NEC presente un maximum du au temps mort du scanner (paralysable ou non) de meme 
qu'a la bande passante finie du systeme. 
En TDM, une bonne efficacite de detection est necessaire afin que l'irradiation des sujets aux 
rayons-X soit la plus basse possible pour de ne pas affecter les tumeurs etudiees en recherche 
preclinique, ou encore en creer chez le patient scanne en clinique. 
2.6 Conclusion 
Ce chapitre a mis en exergue l'importance d'avoir des scanners bimodaux TEP/TDM facilitant 
le diagnostic des medecins grace a leur capacite de presenter simultanement les informations 
metaboliques et anatomiques. Les scanners TEP/TDM actuels dans lesquels les systemes TEP 
et TDM sont materiellement independants presentent quelques limitations quand il s'agit de 
faire Pimagerie de certaines parties du corps (imagerie du thorax, imagerie abdominale). La 
difficulte resulte de la fusion des images provenant de deux systemes aux caracteristiques 
differentes (resolution, bruit.. .)• Le LabPET™ II offrira une fusion materielle de la TEP et de 
la TDM, ce qui en plus de reduire les cotits de fabrication, permettra d'attenuer la limitation 
mentionnee ci-dessus. Le chapitre qui suit presente Pelectronique frontale du LabPET™ II et 
expose l'etat de l'art entourant la conception d'une chaine electronique frontale dedie a de 
Timagerie tomographique. Une attention particuliere sera accordee au bruit electronique car le 
LabPET™ II, comme tout scanner base sur un couplage scintillateur/PDA, a besoin d'une 
chaine analogique frontale faible bruit a cause du faible rapport signal sur bruit des PDAs. 
CHAPITRE 3 : L'ELECTRONIQUE FRONTALE 
DULABPET™II 
L'introduction a permis d'asseoir le cadre du projet et le chapitre precedent a pose les bases 
utiles a la comprehension de la TEP et de la TDM. Elle a presente les avantages de la 
bimodalite TEP/TDM tout en mettant en exergue les limites actuelles. Elle a aussi permis de 
voir la problematique liee au bruit et comment ce dernier limite les performances d'un scanner 
tomographique. 
Ce chapitre presente tout d'abord la structure d'un canal de l'electronique mixte frontale du 
scanner (Figure 3.1) afln de situer le preamplificateur de charge dans le cadre global de 
l'electronique du LabPET™ II et de dormer au lecteur un apercu de l'etat de l'art en matiere 
d'architecture TEP. Les differents blocs du canal sont sommairement presenter. Ensuite, les 
caracteristiques du nouveau module de detection, tres importantes pour 1'optimisation du 
preamplificateur de charge, sont presentees. Enfin, les dernieres sections focalisent sur la 
revue de litterature entourant la conception du preamplificateur de charge. Elles presentent 
entre autres les specifications que doit respecter le preamplificateur, les elements de bruit 
electronique et leur optimisation ainsi que les blocs electroniques infiuencant directement les 
performances de bruit du CSP, et done du scanner dans son ensemble. 
3.1 Architecture de l'electronique mixte frontale 
Le choix de 1'architecture est fixe par la methode optee pour extraire les informations en 
temps et en energie des evenements. Celle retenue par le GRAMS pour mesurer 1'energie des 
photons incidents est la ToT (Time-over-Threshold). Le principe de la ToT consiste a comparer 
1'impulsion issue du detecteur, amplifiee et mise en forme, avec un seuil prealablement fixe. 
Ce signal analogique genere a la sortie d'un comparateur une impulsion logique dont la 
largeur est egale au temps passe par le signal au dessus du seuil. Cette largeur definit la ToT et 
elle est proportionnelle a 1'amplitude du signal mis en forme, tant que l'etage d'amplification 
et de mise en forme restent independant de la charge en entree [MANFREDI, 2000]. De ce 
fait, on en deduit l'information en energie de chaque photon incident. Toutefois la conversion 
28 
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de la ToT a l'amplitude est non lineaire (Figure 3.2). Elle necessite done une calibration afin 
d'elaborer automatiquement une table de conversion. 
Module de detection 
LabPET™ II 
Figure 3.1 : Schema bloc de l'electronique frontale du LabPET™ II. 
La Figure 3.1 presente le schema bloc de l'electronique frontale. Chaque pixel du detecteur 
possede son propre canal dedie. Lors de la detection d'un evenement, le signal de charge 
photoelectronique issu du detecteur est integre et transforme en tension par le preamplificateur 
de charge. Ce dernier, en conjonction avec le filtre de mise en forme, a aussi pour but 
d'amplifier le signal et d'ameliorer le rapport signal sur bruit. C'est l'etage le plus critique en 
termes de bruit dans la conception de l'electronique frontale. Le circuit de compensation pole-
zero, quant a lui, sett a ameliorer la linearite du signal en compensant le pole non-lineaire cree 
par la contre-reaction dans le preamplificateur. II permet egalement de donner du gain au 
signal lors de la conversion de Pimpulsion (tension) en sortie du preamplificateur en signal de 
charge en entree du filtre [DEGERONIMO et O'CONNOR, 2000]. Par la suite, l'etage de 
mise en forme (shaper) filtre et modifie la forme du signal en une semi-Gaussienne. C'est 
dans cet etage que se fera l'ajustement final du gain de la chaine selon le mode TEP ou TDM. 
Le comparateur qui suit compare le signal issu du filtre avec un seuil programmable 
prealablement optimise, afin d'obtenir, aux points de croisement, la meilleure resolution en 
temps sur la ToT. En effet, le seuil est programme via un Convertisseur Numerique 
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Analogique (CNA) ajustable de 11 bits, constitue d'un CNA global de 8 bits commun a tous 
les canaux et d'un CNA de 3 bits ajustable par canal. Cela permet de pallier les variations de 
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Figure 3.2 : Illustration de la ToT: (a) Exemple d'impulsions discriminees pour la Tbret (b) 
exemples de resultats de 7brobtenus [MANFREDI et al, 2000]. 
Par ailleurs, a chaque front montant de Pimpulsion en sortie du comparateur, un compteur est 
increments pour faire de la TDM par comptage de photons. Les 2 registres de 56 bits chacun, 
Registre de temps Front montant et Registre de temps Front descendant, enregistrent pour 
chaque evenement la premiere et la deuxieme estampe de temps du croisement du signal avec 
le seuil (respectivement Tl et T2). Le compteur de 24 bits donne une mesure grossiere, tandis 
que la boucle a verrouillage de delais (DLL) de 32 bits permet d'affiner la mesure de 
l'estampe avec une resolution de 312,5 ps (i.e. (100 MHz)"V32). Ces deux informations sont 
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transmises au centre de commande logique integre pour extraire la ToT. Cette derniere ainsi 
que la premiere estampe de temps sont transmises a un FPGA qui en deduit 1'amplitude du 
signal et le temps d'arrivee, avant d'effectuer les algorithmes de discrimination en temps et en 
energie. Le centre de commande logique integre effectue egalement la programmation des 
CNAs, la mise a zero du compteur et reactive les registres a la fin d'une acquisition, afin de 
pouvoir traiter un autre evenement. 
3.2 Module de detection du LabPET™ II 
Le module de detection du LabPET™ II (Figure 3.3) a ete precedemment presente a la Section 
1.2. La dimension de chaque pixel a ete reduite comparee a la premiere version du LabPET™ 
(Tableau 3.13.1) afin d'atteindre la resolution spatiale escomptee (~ 1 mm en mode TEP et < 
500 um en mode TDM). En effet, on utilise des pixels de 1,2 x 1,2 mm2. Cette valeur est 
choisie a. partir de l'equation (2.10), avec a = 1,2 du fait de l'algorithme iteratif de 
reconstruction d'images ML-EM (Maximum-Likelihood Expectation Maximization) utilise a 
Sherbrooke [DUMOUCHEL et al., 2006] [BERGERON et al., 2009] et b = 0 car le couplage 
scintillateur/PDA est individuel. 
Le choix du scintillateur s'est arrete sur le LYSO a cause des bonnes caracteristiques qu'il 
presente. Sa densite de 7,19 g/cm3 lui confere une bonne efficacite de detection pour les 
photons d'annihilation de 511 keV et sa constante de scintillation rapide de 40 ns permet de 
detecter un flux important de rayons-X en TDM, jusqu'a un taux de ~2 MCPS. 
II est important de mentionner que les PDAs sont polarisees de sortes a collecter des electrons 
a l'entree du preamplificateur lorsque survient un evenement TEP ou TDM. Le nombre 
d'electrons escomptes a l'entree du preamplificateur de charge est d'environ 300 000 (~49 
fC) pour un evenement TEP et de 25 000 (~4 fC) pour un evenement TDM si Ton opere la 
PDA a un gain de 200. 
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Figure 3.3 : Module de detection du LabPET™ II: a) Ceramique b) Ceramique + 2 matrices 4 x 8 de 
PDA PerkinElmer c) Matrice LYSO 8 x 8 d) Module de detection assemble [BERARD et al., 2008]. 
Tableau 3.1 : Comparaison des modules de detection LabPET™ et LabPET™ II. Les gains 
d'operation typique et maximum des PDAs sont donnes [PEPIN, 2007] [BERAD et al., 2008]. 
Dimension des pixels (mm2) 
Rendement en photoelectrons 
primaires (Phe / MeV) 
Nombre typique d'electrons injectes 
dansleCSP(TEP) 
Nombre typique d'electrons injectes 
dans le CSP (TDM) 
Courant d'obscurite (nA) 
Capacite de la PDA (pF) 
Gain operation des PDAs 
Rendement quantique 
LabPET™ 




1 2 - 5 0 ± 5 







(gain PDA = 200) 
25 500 
(gain PDA = 200) 
35 ±10 
3,7 ± 0,2 
100/400 
>60%a430nm 
3.3 Preamplificateur de charge 
3.3.1 Specifications prealables 
Avant d'entamer le design du preamplificateur, il est primordial de fixer 4 parametres qui vont 
baliser et definir les lignes directrices : 
Le choix de la technologie : II faut tout d'abord, en fonction des besoins, fixer la technologie 
dans laquelle sera concu le circuit. On considere les parametres de bruit de la technologie 
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[GRYBOS, 2007] ainsi que les tensions d'alimentation disponibles qui ont une incidence 
directe sur la plage dynamique. On utilise ici la technologie CMOS 0,18 um de la Taiwan 
Semiconductor Manufacturing Company TSMC (CMOSP18), compte tenu que le groupe y a 
deja de Pexpertise, mais egalement a cause de la plage dynamique analogique permise par son 
alimentation de 1,8 V. Elle est offerte par la Societe Canadienne de Microelectronique (CMC) 
qui permet la fabrication a faible cout des circuits integres pour les universites canadiennes. 
Toutefois dans le futur, la technologie 0,13 um serait a envisager car elle presente quasiment 
la meme caracteristique de bruit 1/f [MANGHISONI, 2006] [RE et al, 2005] et coute 
aujourd'hui 2,3 fois moins cher a fabriquer que le CMOSP18, via la CMC. Neanmoins, le 
principal inconvenient est la reduction de la plage dynamique, limite par 1'alimentation du 
coeur des circuits a une tension de 1,2 V. 
La puissance consommee : il est important d'etablir le budget de puissance au prealable pour 
que le choix de la topologie et le dimensionnement des transistors soit realises en 
consequence. La consommation electrique visee pour Felectronique mixte frontale (ASIC) a 
Pechelle de tout le scanner LabPET™ II est de 100 W pour un scanner de 4 cm de longueur 
axiale et ~15 cm de diametre, contrairement au 300 W actuel dans le LabPET™ de meme 
dimension. Le scanner LabPET™ II possedera 24 cartes d'acquisitions et chaque carte pourra 
comprendre jusqu'a 24 modules de detection. Ainsi, il y aura au total 36 864 pixels et canaux 
de detection. Cela impose un budget de 2,7 mW/canal. Ce budget doit etre reparti sur 
l'ensemble de la chaine et Ton imposera un budget de 1 mW pour l'etage d'entree de 
Felectronique frontale qui constitue Felectronique critique en terme de bruit; ce qui laissera 
1,7 mW pour le restant de Felectronique. 
La bande passante et la vitesse de balayage : L'obtention d'une resolution en temps de l'ordre 
de la nanoseconde impose des contraintes sur la bande passante du preamplificateur de charge 
ainsi que sur sa vitesse de balayage. Le temps de montee doit etre faible (~ 5 ns) pour pouvoir 
effectuer des temps de mise en forme rapide. Ainsi on impose une large bande passante GBW 
d'au moins 200 MHz. II est fixe une plage dynamique de 62,5 fC en entree du 
preamplificateur, en considerant que les evenements jusqu'a une energie de 650 keV 
contribuent au signal utile. Par ailleurs, et on est limite par une plage dynamique de tension en 
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sortie d'environ 135 mV pour que tous les transistors demeurent en regime de saturation. La 
vitesse de balayage doit done etre superieure a 30 V/ us. 
Le bruit electronique : Pour un detecteur a haute resolution temporelle, la densite spectrale de 
bruit a 1'entree du preamplificateur doit etre maintenue tres faible, inferieure a 1 nV/V7fe 
[BINKLEY et al, 2000], afin que le bruit integre, meme sur une large bande passante, soit le 
plus bas possible. En effet, le bruit integre resulte de la racine carree de 1'integrate de la 
densite spectrale de puissance de bruit sur toute la bande passante du preamplificateur de, 
charges. Dans le cadre du LabPET™ II, a cause du faible budget de puissance disponible, on 
vise a 1'entree du preamplificateur de charge une densite spectrale de bruit inferieure a 0,9 nV/ 
4HZ . Neanmoins, le niveau de bruit ENC total, avec le detecteur connecte, doit etre inferieur a 
celui du scanner LabPET™, a savoir -700 e-rms. 
3.3.2 Topologie du preamplificateur 
La specification majeure est la figure de bruit et le design doit etre realise pour minimiser la 
charge equivalente de bruit (ENC) que Ton exprimera en electrons-rms (e-rms). La Figure 3.4 
represente un schema simplifie d'un preamplificateur de charge couple a une PDA. II realise la 
conversion de la charge d'entree en tension par 1'integration de celle-ci via la capacite Cf. La 
resistance Rf cree un chemin DC entre l'entree et la sortie et decharge la capacite C/pour 
prevenir la saturation de l'integrateur suite a une succession d'evenements. Cdet represente la 
capacite equivalente de la PDA. Le produit Rf. C/definit la constante de decroissance du signal 
en sortie. 
Le gain de cet etage est [SPIELER, 2007]: 
r _ Vput ~^- Vjn ^ _ (3-1) 
~ Qin ~ [Cdet + (A + 1).Cf].Vin ~ Cdet + (A + 1).Cf 
II faut Cdet « (A+ l).C/et A » 1 pour que le gain du preamplificateur soit independant des 
caracteristiques de la photodiode qui peuvent varier d'un pixel a un autre. 
On a dans ce cas 
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- 1 
G * — 
(3.2) 
Figure 3.4 : Schema simplifie d'un preamplificateur de charge couple a une PDA. 
Choix de Rf 
La resistance de contre-reaction est generalement prise tres grande, de 1 a plusieurs centaines 
de MQ, pour minimiser son courant de bruit thermique et approximer un integrateur ideal au 
niveau du preamplificateur, par une decroissance tres lente du signal. Toutefois, il faut 
s'assurer que ce temps de decroissance ne soit pas trap long, pour me pas creer d'empilement 
de signaux et limiter le taux de comptage. Cette resistance est souvent remplacee par un 
transistor MOS opere en triode ou en saturation [O'CONNOR et al., 1997] [GRAMEGNA et 
al., 1997] [DE GERONIMO, 2000] a cause de la surface importante requise pour realiser les 
composants passifs en circuits integres. 
Choix de la polarite du transistor d'entree 
Une attention toute particuliere est egalement portee au choix de la polarite du transistor 
d'entree du preamplificateur. En effet, la polarite NMOS ou PMOS est definie en fonction de 
la contribution de bruit dominante au point d'operation escompte. Ainsi, si le bruit thermique 
est dominant, le choix se porte sur un transistor NMOS, sinon il se porte sur un transistor 
PMOS si c'est le bruit frequentiel qui est dominant. La Section 3.4 qui suit, presentant les 
sources de bruit electronique, permettra de mieux comprendre ces choix. De plus, il faut tenir 
compte du type de charge collectee (electrons ou trous) afin de ne pas limiter la plage 
dynamique de tension en sortie. 
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II existe plusieurs architectures pour realiser l'amplificateur (-A dans la Figure 3.4). 
Cependant la plus utilisee reste 1'architecture cascode. Les avantages ainsi que les variantes de 
cette architecture sont presentees ci-dessous. 
3.3.3 Amplificateurs cascodes 
II existe 3 grands types d'architectures cascodes decrites dans la litterature (Figure 3.5). Le 
cascode telescopique, le cascode replie, ainsi que le regulated gain cascode [JOHN AND 
MARTIN, 1997] [BINKLEY et al., 2000] [O'CONNOR et al., 1997] [YEOM et al., 2006]. 
Elles ont toutes l'avantage d'avoir une impedance de sortie elevee et un fort gain en boucle 
ouverteA 
A = -gmi-R out (3.3) 
gmi est la transconductance du transistor d'entree Ml; 
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Figure 3.5 : Architecture (a) Cascode telescopique, (b) Cascode replie et (c) Regulated gain 
cascode. 
Les amplificateurs cascodes attenuent considerablement l'effet Miller capacitif a l'entree de 
ramplificateur et ameliorent ainsi la stabilite et la reponse frequentielle [ALLEN et 
HOLBERG, 2002]. Toutefois, le cascode replie est moins rapide du fait que, a courant egal, la 
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transconductance du PMOS qui sert de cascode est 2 a 3 fois plus faible que celle du NMOS 
servant de cascode dans le telescopique et le regulated gain cascode [JOHNS et MARTIN, 
1997]. Par ailleurs, il offre une plus grande plage dynamique en sortie avec un niveau DC 
proche de celui du signal d'entree. Des trois structures, c'est le regulated gain cascode qui 
offre plus haut gain. En effet la contre-reaction faite sur la grille de M2 via l'amplificateur 
augmente l'impedance de sortie tout en reduisant la resistance d'entree du cascode [YEOM et 
al., 2006] [DE GERONIMO et al., 2008]. Ce gain est fait au prix d'une consommation 
electrique supplemental. 
3.3.4 Architecture adoptee : Le cascode telescopique modifie 
Dans le cadre de Felectronique du LabPET™ II, les architectures cascode replie et regulated 
gain cascode sont rejetees a cause des contraintes de bande passante et de puissance dissipee. 
L'architecture retenue pour le preamplificateur de charge est done le cascode telescopique 
auquel on apporte une modification [PRATTE et al., 2004] [ROBERT, 2005]. Dans cette 
architecture dite de cascode telescopique modifiee (Figure 3.6), on ajoute une seconde source 
de courant M2 qui permet de fixer la transconductance voulue dans le transistor d'entree Ml 
sans faire de compromis sur l'impedance de sortie. Cette modification permet de reduire le 
bruit electronique issu de Ml tout en maintenant un gain important dans l'amplificateur. En 
outre, on utilise un etage-tampon en sortie afin de pouvoir charger les capacites du circuit de 
compensation pole-zero. Les composants passifs Rc et Cc realisent la compensation de l'etage 
[BINKLEY et al., 2000]. II est important de remarquer que la source du transistor d'entree Ml 
est relie a une masse VEE separee de la reference VSSA du substrat. Ceci a pour but de 
minimiser l'influence du bruit du substrat sur le bruit du transistor Ml, via la fluctuation de sa 
tension VQS-
La Figure 3.7 presente 1'architecture finale du preamplificateur de charge qui sera implemente 
dans Felectronique frontale du LabPET™ II. La resistance de contre-reaction est implementee 
par le PMOS Mf. En effet avec le branchement de la PDA (Figure 3.8) on detecte un flux 
d'electrons qui induit une difference de potentiel positive en sortie. Ainsi avec un PMOS lors 
d'une detection VSo augmente et la decharge de la capacite se fait plus rapidement, minimisant 
ainsi les risques d'empilement des signaux. Les composants Rl, CI et R2, C2 sont rajoutes 
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afin de filtrer le bruit sur la tension de polarisation de la PDA car ce dernier pourrait affecter 
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Figure 3.7 : Schema final du preamplificateur de charge 
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Figure 3.8 : Branchement des PDAs. 
II faut noter que le transistor d'entree est un NMOS car, comme il sera montre au Chapitre 4, 
le bruit thermique presente une contribution dominante au point d'operation escompte pour le 
LabPET™ II. Le preamplificateur presente deux poles dominants pj et p2. Le premier pole pi 
impose la constante de temps de contre-reaction T/ et le second pole p2 fixe la constante de 
temps de montee du preamplificateur Z2. 
T1 = Rf. Cf T2 = Rin- Ceqjn (3-4) 
ou Ceqjn est la capacite equivalente vue a la grille du transistor d'entree et Rj„ est la resistance 
vue a l'entree du preamplificateur. Elles s'ecrivent respectivement par [CHANG et SANSEN, 
1991] [GATTI et MANFREDI, 1986] [RADEKA, 2009] : 
j
eq_vn — Cdet + Cp + CgMl R --L*. 
9ml Lf 
Cdet est la capacite equivalente de la PDA ; 
CgMi est la capacite de grille du transistor d'entree ; 
Cp represente les capacites parasites en entree du preamplificateur ; 
Co est la capacite equivalente au noeud X (Figure 3.7): 
(3.5) 
CQ — Cc + Q M 3 + QM4 + C, gMS (3.6) 
40 CHAPITRE 3 : L'ELECTRONIQUE FRONTALE DU LABPET( II 
avec CdM3, CJM4 et CgM5 respectivement ies capacites parasites vues au drain de M3, au drain de 
M4 et a la grille de M5. Finalement 
1 . dm- Cf ,~
 n. Pi = e t V2 = T: (3.7) 2n. Rf. Cf 2n. Ceq j n . CQ 
Un choix judicieux de Cc s'impose done, autant pour stabiliser l'amplificateur que pour avoir 
un temps de montee rapide de la tension de sortie Vout(t) : 
V0utit) = r % " ' T l T V ( e - t / T * - e - t / T » ) (3-8) 
Qin est la charge en entree du preamplificateur. 
II est important de noter que le transistor d'entree Ml du preamplificateur de charge joue un 
role primordial dans les performances de l'electronique frontale. Dans la conception, un temps 
de design plus long lui sera done accorde. De ce fait dans la suite, un interet particulier sera 
porte aux equations de bruits relatifs au transistor d'entree MX afin de voir les parametres 
importants pour la minimisation du bruit. Les sections suivantes decrivent respectivement les 
differentes sources de bruit pour asseoir les bases avant d'etablir les modeles ainsi que les 
equations de bruit. 
3.4 Sources de bruit electronique 
Le bruit dans un circuit integre se classe en deux categories : le bruit electronique «inherent » 
des composants et le bruit d'interferences. Ce dernier se rapporte aux perturbations aleatoires 
presentes dans les alimentations et au couplage electromagnetique avec les autres circuits 
environnants ou l'exterieur [RAZAVI, 2001] [JOHNS et MARTIN, 1997]. Cette section 
s'interessera uniquement au bruit electronique des composants. II existe trois principales 
sources au bruit electronique, totalement independantes et de ce fait non correlees: le bruit 
thermique, le bruit de grenaille (Shot noise) et le bruit frequentiel [JOHNS et MARTIN, 
1997]. 
3.4.1 Bruit thermique 
Le bruit thermique provient du mouvement aleatoire des porteurs de charge, du a 1'excitation 
thermique. Ce bruit a une densite spectrale constante et est proportionnel a la temperature 
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absolue. II est modelise par une densite de courant de bruit ou une densite de tension de bruit 
(Figure 3.9). 
A.k.T 
Pour une resistance R, v^(/) = 4. k. T. R et inif) = 
R 
Pour un MOSFET, v* ( / ) = A.k.T.Yn 
9m 
et i£(/) = A.k.T.
 Yn.g m 
(3.9) 
(3.10) 
ou k est la constante de Boltzmann, 
T est la temperature en Kelvin, 
gm est la transconductance du transistor et 
y„ est un coefficient de bruit entre 1/2 et 2/3, fonction de la zone d'inversion du MOSFET 








MOS non bruite 
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Figure 3.9 : Modeles de bruit thermique (a) de resistance et (b) de transistor MOS. 
En technologie CMOSP18, a courant identique, la mobilite et done la transconductance des 
NMOS est de 2 a 3,5 fois superieure a celle des PMOS. Par consequent le bruit thermique 
rapporte en entree d'un transistor sera moins important dans le cas d'un NMOS que d'un 
PMOS. 
3.4.2 Bruit de grenaille / Shot noise 
Le bruit de grenaille provient des jonctions PN. Ce bruit decoule du fait que le courant DC 
traversant la jonction n'est pas continu comme idealement suppose. En effet, il resulte 
d'impulsions de courant portees par un flot discret de porteurs de charge [JOHNS et 
MARTIN, 1997]. Le bruit grenaille est done directement proportionnel au courant DC. Sa 
densite spectrale est donnee par 
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il(f) = 2.q.lD (3.11) 
ou q est la charge electronique elementaire et 
ID est le courant DC de la jonction. 
3.4.3 Bruit frequentiel 
Le bruit frequentiel ou flicker noise est cree par le phenomene de retention et de relache 
aleatoire de porteurs de charge pieges a la surface du semiconducteur. Dans le cas d'un 
MOSFET, le bruit frequentiel est en partie lie aux imperfections de l'interface entre le silicium 
et l'oxyde de grille. En effet, au niveau de cette interface, il y a plusieurs liaisons pendantes 
qui creent des pieges d'energie. Le bruit frequentiel est modelise dans un MOSFET par : 
ou Kf est une constante en [V .F] dependant du precede ; 
WetL sont respectivement la largeur et la longueur du canal; 
Cox est la capacite d'oxyde surfacique ; 
«y est un coefficient qui depend de la pente de bruit observee en basse frequence. 
Le parametre Kf varie pour des longueurs de grilles differentes. En effet, Kf decroit en 
augmentant la longueur de grille. Toutefois au dela de 2 x Lmi„ il reste constant [ANELLI et al, 
1999] [ANELLI et al, 2006]. Par ailleurs, de maniere generale, le coefficient Kf est plus grand 
dans le cas d'un NMOS que celui d'un PMOS, tandis que le coefficient ot/varie inversement. 
En effet, dans la plupart des precedes CMOS, ot/(NMOS) < 1 et a/(PMOS) > 1 (Tableau 3.2). 
Ainsi, le bruit frequentiel est beaucoup plus important dans le cas d'un NMOS que d'un 
PMOS. En effet, dans un PMOS, les porteurs de charges sont les trous qui ont moins de 
chances d'etre pris dans les pieges electroniques a la surface du semiconducteur. 
Neanmoins, pour la technologie CMOS 0,13 um de STMicroelectronics, meme si en basse 
frequence la densite spectrale de tension de bruit est du NMOS est superieure a celle du 
PMOS, le NMOS presente coefficient de bruit frequentiel Kf moindre que celui du PMOS 
[MANGHISONI, 2006]. 
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Tableau 3.2 : Parametres de bruit 1/fpour certaines technologies CMOS [RE, 2005]. Pour la 
technologie CMOS 0,13 um de ST, les dimensions du NMOS et du PMOS utilises sont dans 
les deux cas 1000 um/0,7 um. [MANGHISONI, 2006]. 
Technologie 
CMOS 0,35 fim 
CMOS 0,25 jim 
CMOS 0,18 jim 
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3.5 Modeles et equations de bruit ENC 
Cette section s'interesse a la modelisation de la charge de bruit ENC a l'entree du 
preamplificateur de charge. Le bruit ENC se definit comme la charge en entree necessaire 
pour avoir un rapport signal sur bruit egal a 1 a la sortie du circuit [RADEKA, 1988] [DE 
GERONIMO, 2005]. Les equations de bruit permettent d'optimiser les dimensions du 
transistor d'entree et de choisir une valeur optimale pour la constante de temps du filtre de 
mise en forme. La Figure 3.10 illustre le modele utilise pour caracteriser le bruit de la chaine 
analogique frontale. Le bruit parallele est essentiellement le bruit grenaille provenant du 
detecteur. Le bruit serie et le bruit 1/f sont respectivement le bruit thermique et le bruit 
frequentiel des composants electroniques ramenes en entree du preamplificateur. 
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Figure 3.10 : Modele de bruit ENC adopte. 
Cdet est la capacite de champ de la PDA; 
Ct modelise les capacites de traces et les capacites parasites en entree; 
Cpreamp inclut la capacite de grille du transistor d'entree ainsi que celle de la contre-reaction 
ramenee a 1'entree; 
Rs et Rp modelisent respectivement le bruit serie et le bruit parallele comme tension de bruit 
thermique et courant de bruit thermique d'une resistance. L'ENC totale est evaluee par 








ouzc = Cin.(Rs.Rp)"\ 
h(t) la reponse impulsionnelle du systeme et 



















 definit la densite spectrale totale du bruit serie et du bruit frequentiel 
^n ~ &n_s "I" &n_f • • e2 =nn.Yn 
4kT Kf 
• gm C0X.W.L-faf 757 (3-15> 
nn est le subthreshold slope factor du transistor d'entree [DE GERONIMO, 2005], 
yn est son coefficient de bruit, 
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gm est sa transconductance et 
W, L sont respectivement sa largeur et la longueur. 
En remplacant e„2 dans 1'equation (3.15) et en transposant cette derniere par la transformee de 
Laplace apres la normalisation du temps a une constante zp (temps au maximum du signal, 
peaking time), on obtient'. 
ENC2 = Cfn A.k.T 1 , . Kf (2n)
af 
as.nn.yn——- + af{af)r 9m TP / v TJC0X.W.L S~af 
V 
+ ap.i2jp.zp (3.16) 
Contrairement aux expressions precedentes, cette ecriture a un avantage pratique car elle 
permet une introduction plus facile dans les logiciels de calculs et une ebauche manuelle plus 
aisee pour le concepteur. Les parametres as, ap et a/ sont respectivement les coefficients de 
bruit serie, parallele et frequentiel du filtre utilise pour la mise en forme [DE GERONIMO, 
2005]: 
S~\HVx)\*x*dx QHjjx)\2x2-afdx OH(jx)\2dx 
as= — -2— af(f) = • 3 — cLfif)=— ^72— (3-17) 
27T./i(t/TD) 2n.h(t/xv)\ 2n.h(t/rv)\ 
Toutefois afin que 1'equation ENC soit valide dans toute la plage de fonctionnement du 
transistor (de la faible inversion a la forte inversion), il faut que les expressions des parametres 
lies au transistor d'entree restent valides quelle que soit la zone de polarisation. Ainsi, plutot 
que d'utiliser le modele BSIM3, on choisit le modele EKV [ENZ et al., 1995] [GRYBOS et 
al., 2007] pour modeliser les parametres des transistors MOS, notamment gm, Cgriiie et y„. En 
effet, le modele introduit par Enz, Krumenacher et Vittoz de l'Ecole Polytechnique Fedeirale 
de Lausane (EPFL) offre des equations des parametres petits et larges signaux des transistors 
MOS, continues dans toutes les regions d'operation, comme le resume le schema d'expert 
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3.6 Circuit de compensation pole-zero 
A cause de la contre-reaction Rf, au lieu d'avoir la reponse echelon correspondant a un 
integrateur ideal, on obtient un signal echelon qui retourne lentement a son niveau DC avec la 
constante R/.Cf. Cette decroissance lente cree, au niveau de 1'impulsion en sortie du filtre de 
mise en forme, un rebond dit undershoot qui lui est proportionnel. L'inconvenient de ce 
rebond est, d'une part, la reduction de l'amplitude de pic et, d'autre part, la degradation du 
taux de comptage. En effet, la duree du rebond cree est relativement grande [CHANG et 
SANSEN, 1991]. 
De plus, dans notre cas, parce qu'elle est realisee par un PMOS (Mf), la resistance varie non-
lineairement en fonction du courant la traversant. En consequence, le temps requis pour la 
decharge de Cf diminue lorsque la charge en entree augmente, ce qui induit des non-linearites 
dans la reponse du preamplificateur [DE GERONIMO et O'CONNOR, 2000]. 
Le circuit de compensation pole-zero a pour role de compenser le pole/?/ cree par i?/et C/en 
mettant un zero exactement par dessus. Ainsi, il annule le pole et ameliore la linearite de la 
chaine. De plus il constitue egalement un etage de gain en disposant N fois en parallele la paire 
Cf- Rf (Figure 3.11). La compensation est effective et efficace que si la tension de polarisation 
a Pentree du filtre de mise en forme est exactement la meme que celle en entree du 
preamplificateur, afin que le point d'operation de la paire Cf- Rfdans l'etage de pole-zero soit 
















Figure 3.11: Filtre de compensation pole-zero. 
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3.7 Le filtre de mise en forme 
L'etage de mise en forme est destine a trois principales fonctions. Tout d'abord, il filtre le 
bruit du signal afin de rehausser le rapport signal sur bruit. C'est generalement un filtre passe-
bande qui elimine le bruit en basse et en haute frequence. 
Deuxiemement, il ramene plus rapidement le signal a son niveau DC afin de minimiser 
l'empilement des signaux et d'eviter le decalage du plancher {baseline) lorsque le taux 
d'evenements recus est important, tel que Ton a en TDM (Figure 3.12). 
Enfin, il amplifie egalement le signal. C'est a ce niveau qu'est integre le module de gain 
variable qui modifie le gain de la chaine analogique selon le mode TEP ou TDM, pour eviter 
la saturation de l'electronique. Par ailleurs, l'erreur balistique doit etre prise en consideration 
dans le choix du temps de mise en forme. Des compromis sont done a faire entre la rapidite du 
filtre et ses performances quant au rapport signal sur bruit du systeme. 
Les filtres generalement utilises en spectroscopic nucleaire sont les filtres CR-RC" (Figure 
3.13) dont la fonction de transfert s'ecrit generalement 
r S.T I T A l " 
H{s) = — — (3.18) 
. 1-1 + S. T-l Ll + S. Tj 
ou T est la constante de temps RC du derivateur et des integrateurs et; 
A est le gain DC des integrateurs. 
Cependant, le filtre ideal serait le filtre triangulaire. Pour approcher au mieux cet ideal, les 
filtres semi-Gaussiens a poles complexes conjugues avec un ordre n au moins egal a 3 sont 
prises [OHKAWA et al., 1976]. 
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Signaux empiles 
Temps 
Figure 3.12 : Illustration de l'empilement des signaux. 
R 
Figure 3.13 : Exemple de filtre CR-RC2 
Vout 
3.8 Conclusion 
Ce chapitre a presente les elements de la chaine electronique frontale adoptee pour le prochain 
ASIC du LabPET™ II. Le role de chaque module y a ete presente en mettant toutefois une 
emphase particuliere sur les architectures de preamplificateur de charge et les notions de bruit 
necessaires pour un design optimal de ce dernier. L'architecture du preamplificateur adoptee y 
a ete exposee ainsi que les modeles de bruit ENC utilises pour l'optimisation du 
dimensionnement du transistor d'entree qui a la contribution dominante au bruit ramene en 
entree de la chaine electronique. 
CHAPITRE 4: CONCEPTION DU 
PREAMPLIFICATEUR DE CHARGE 
4.1 Specifications 
L'etat de Part, ainsi que les etudes bibliographiques realisees au chapitre precedent, ont permis 
de tirer les specifications pour le preamplificateur de charge, telles que presentees dans le 
Tableau 4.1 ci-dessous. 
Tableau 4.1 : Specifications du preamplificateur de charge. 
Architecture Cascode telescopique modifiee 
Technologie 
Puissance consommee 
Plage dynamique en entree 
Charge capacitive maximum en sortie 
Temps de montee 
Vitesse de balayage 
Gain maximum 
Bruit ENC 
Polarite du transistor d'entree 
Polarite du transistor de contre-reaction 
CMOSP18delaTSMC 
~ l m W 
62,5 fC 
21,5 pF 
~ 5 n s 
> 30 V/^s 
2*24 mV/fC 
< 700 e-rms 
NMOS 
PMOS 
La charge capacitive du preamplificateur est imposee par la valeur maximale du parametre N 
de l'etage de compensation pole-zero qui, corrime il sera montre dans la Section 4.7, est fixe a 
40. Aussi le gain variable selon le mode TEP ou TDM est realise dans l'etage de mise en 
forme en aval (Section 3.1) dont la conception ne fait pas partie des presents travaux. 
Les sections qui suivent mettent en evidence le design proprement dit de chacun des 
composants du preamplificateur de charge en vue d'atteindre les performances escomptees. 
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4.2 Choix deC/ 
La capacite de contre-reaction Cf fixe directement le gain du preamplificateur de charge 
(equation 3.2). Son choix est toutefois limite par la plage dynamique de 135 mV disponible a 
la sortie du CSP. En effet, on impose une limite maximale au gain (Gmax) de sorte a ne pas 




Gmax se calcule par le rapport entre la plage dynamique en sortie du preamplificateur {AV) et la 
charge maximale en entree lors d'un evenement TEP (Qmax) (4.2). Le spectre en energie 
typique obtenu avec les cristaux LYSO du LabPET™ (Figure 4.1) montre que des energies 
jusqu'a 600 keV peuvent contribuer au signal utile resultant de 1'annihilation des positrons. On 
considere done une charge maximale en entree de 57,7 fC, correspondant a 360 000 electrons. 
Par consequent, Gmax et egal a 2,24 mV/fC et Q-doit etre superieur a 427 fF. Un gain de 1,86 
mV/fC est fixe pour prendre une marge afin de supporter 1'amelioration du rendement 
lumineux du scintillateur selectionne ou de nouveaux scintillateurs avec un rendement 

















Source = Ge {511 keV) 
APD Was = 3O0V (Gain = «2) 





100 200 30C 4C0 
Channels 
Figure 4.1 : Spectre d'energie typique des scintillateurs LYSO et LGSO du LabPET™ [PEPIN 
et al., 2007b]. 
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Tableau 4.2 : Contrainte et choix du gain du preamplificateur. 
Cf minimum autorise 







4.3 Dimensionnement du transistor de contre-reaction Mf 
La resistance de contre-reaction de quelques Mfl n'est pas realisable par une resistance 
passive en polysilicium car cela necessiterait beaucoup trop de surface. Elle est done realisee 
par le transistor PMOS Mf qui est polarise en forte inversion. MfzsX opere en forte inversion 
car la contribution au bruit ainsi que les erreurs de non linearite y sont moindres 
[DEGERONIMO et al., 2000]. 
Neanmoins, la resistance /?/obtenue est non lineaire et varie selon le courant traversant Mf, qui 
n'est autre que le courant de fuite de la PDA du fait que le module de detection est couple 
directement au preamplificateur. Le dimensionnement de Mf est un compromis entre le courant 
de bruit qu'il engendre, la difference de potentiel DC (AVDC) induite entre l'entree et la sortie 
[GRAMEGNA et al., 1997] et le temps de decroissance du signal qui doit etre relativement 
rapide, de l'ordre de la |^s, afin de minimiser l'empilement des signaux et la saturation de 
l'etage a fort taux de comptage. 
Tout d'abord, la densite de bruit parallele generee par le transistor de contre-reaction doit etre 
negligeable devant celle generee par la photodiode. 
4kT.Yn_Mf-nn.gm_Mf«2.qODS + IDB.F.M2) (4.3) 
II se deduit la premiere contrainte sur Mf, portant sur la valeur maximale autorisee pour sa 
transconductance. 
if my f j 4kT.Yn(Mf)fnn 
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Ensuite le niveau de tension DC a la sortie de l'etage doit demeurer relativement bas car un 
niveau DC eleve en sortie limiterait considerablement la plage dynamique, deja moderee avec 
la technologie CMOS 0,18 um (Figure 4.2). La tension Voc_out depend et augmente 
proportionnellement au courant de fuite IPDA de la photodiode. En effet, 
^DC_out — Vgs Mi + IpDA- Rf (4.5) 
ou Vgs_Mi est le niveau DC en entree du preamplificateur, fixe par la tension grille-source du 
transistor d'entree; 
Rf est la resistance de contre-reaction realisee avec le transistor Mf, elle est egale a l'inverse de 
satransconductanceg™ (Mf) [DEGERONIMO, 2000]. 
II se deduit la deuxieme contrainte sur Mf, portant sur sa transeonductance minimale : 
h 
9m(Mr) > 'PDA (yDC_out]max ~ ^ s_Ml) 
(4.6) 
o u
 VDC out]max e s t la tension DC maximale permise pour ne pas saturer l'etage lors de la 









"out max — i V 
.X^-it 
--••VDC in = 467 mV 
V, •C out 
-HV 
Figure 4.2 : Illustration de l'impact du niveau DC en sortie sur la plage dynamique. 
Le Tableau 4.3 resume le choix des parametres du transistor Mf decoulant des compromis ci-
dessus. La contre-reaction Mf-Cf simulee avec un courant de fuite de 35 nA donne la 
decroissance du signal presentee par la Figure 4.3. Du fait de la non-linearite du transistor, la 
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decroissance n'est pas reellement exponentielle mais est comparable a une exponentielle 
decroissante de constante 0,65 jxs. Cette constante de decroissance relativement rapide permet 
d'atteindre de fort taux de comptage en TDM. Cependant, un tel temps de decroissance peut 
presenter l'inconvenient de degrader legerement l'amplitude du signal integre, du fait que la 
decharge survient avant que l'ensemble de la charge en entree ne soit totalement integree. Cet 


















\ Constante de decroissance Td = 0,65 ps 
-decroissance avec Mf-Ct 
decroissance exponentielle ideale 
Temps de decroissance a 98% = 2,6 ps 
0.5 1.5 2 2.5 
Temps (us) 
3.5 4.5 
Figure 4.3 : Decroissance du signal en sortie du preamplificateur. 
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4.4 Optimisation du transistor d'entree 
La conception de Pamplificateur cascode commence par le dimensionnement du transistor 
d'entree, optimise grace aux modeles et aux equations de bruit presenter a la Section 3.5. Dans 
la presente architecture, les equations de bruit en electrons rms des 3 composantes de bruit 
serie (ENCS), parallele (ENCP) et frequeritielle (ENCf) s'ecrivent comme suit: 
ENCs=-.(Ceq.n + Cgm). — . — (4.7) 
9m_Ml Ts 
ENCP = - .J(inPDA + 4kT. nn. yUMf. gmJ4f). ap. rs (4-8) 
*™f = - . {Ceqtn + CgM1). j C o x L l w l -af.rsf (4-9) 
Le dimensionnement du transistor d'entree influence uniquement les bruits serie et frequentiel 
et n'a aucune incidence sur le bruit parallele. Aussi, le filtre de mise en forme influence 
directement le bruit en entree du preamplificateur, via sa constante de temps rs- et ses 
coefficients de bruit as, ap, af. Ces derniers sont donnes dans la litterature pour differents types 
de filtre (Tableau 4.4). 
Tableau 4.4 : Coefficients de bruit de differents filtres [DE GERONIMO et al, 2005]. 
Types de filtre 
CR-RC 
Semi-Gaussien unipolaire 
de 3ifeme ordre 
Semi-Gaussien bipolaire 













La conception optimale du transistor d'entree consiste a trouver, pour une longueur de grille 
LI fixee, la largeur de grille Wl offrant le minimum de charge equivalente de bruit total en 
entree. La longueur de grille LI est choisie superieure a 2 x Lmin afin de minimiser le 
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coefficient de bruit 1/f. II faut egalement s'assurer, pour les dimensions fixees, que Ml opere 
bel et bien en regime d'inversion modere, ou le compromis entre le besoin de puissance et une 
transconductance effective (gm/lD) maximale est optimum [O'CONNOR et al, 2002] [DE 
GERONIMO et al., 2005] [BINKLEY et al., 2006]. Cette optimisation se realise a l'aide du 
logiciel de calcul scientifique Mathcad, avec lequel on trace graphiquement les courbes des 
diverses contributions de bruit, ainsi que la courbe de bruit totale pour en extraire le point 
d'operation optimum. 
Simulation Mathcad du transistor d'entree 
Le Tableau 4.5 presente les parametres fixes pour les simulations. Le temps de mise en forme 
est fixe afin de permettre un fort taux de comptage en TDM et aussi ameliorer la resolution en 
temps de la chaine electronique. En effet avec une mise en forme rapide, les pentes du signal 
sont plus elevees aux points de discrimination, ce qui contribuerait a ameliorer la resolution 
temporelle. Toutefois, il faudrait optimiser simultanement Pequation 2.12 de at pour 
determiner les conditions de mise en forme optimale. En mode TDM, le gain fixe dans l'etage 
de filtre devra etre eleve afin de pallier le deficit balistique qui aurait plus d'incidence sur les 
faibles signaux. Ceq_in est la capacite equivalente vue en entree du preamplificateur, hormis la 
capacite de grille CgMi- Elle inclut la capacite du detecteur (4 pF) et les capacites parasites 
d'interconnexion (3,5 pF). La longueur de grille est superieure a 2 x Lmi„ et le courant ID donne 
une puissance dissipee autour de 1 mW. En outre on considere les coefficients de bruit d'un 
filtre semi-Gaussien unipolaire de 3ieme ordre et le gain de la PDA est fixe a 100. 

















La Figure 4.4 expose les resultats de bruit ENC obtenus sur une plage donnee de largeur de 
grille W\. II s'en deduit la valeur optimale de W\ egale a environ 620 urn. Au point optimum, 
la contribution du bruit serie est dominante. En effet, on evite en pratique que le bruit soit 
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domine par la composante parallele car cette derniere peut varier enormement d'un pixel a un 
autre. Le Tableau 4.6 presente les caracteristiques de conception du transistor d'entree qui 





1x10 1x10 1x10 1x10 1x10 1x10 
Wl du transistor d'entree, m 
Figure 4.4 : Courbes de bruit ENC en fonction de la largeur de grille Wl du transistor d'entree. 














Temps de montee 
(sans PDA) 




Pente de bruit 
~ 5,1 ns 
~ 8,9 ns 
0,85 nV/V77z 
355 e" rms 
~ 25 eVpF 
Par ailleurs, pour mesurer experimentalement les performances du preamplificateur, les 
modules de mise en forme disponibles au laboratoire sont des filtres de types CR-RC (ORTEC 
579, ORTEC 673). De ce fait, les performances en bruit du preamplificateur precedemment 
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optimise pour un semi-Gaussien d'ordre 3 sont simules pour un filtre CR-RC, afin de pouvoir 
comparer avec la mesure. La Figure 4.5 presente la courbe de bruit ENC obtenue en fonction 
du temps de mise en forme, avec les contributions des bruits serie, parallele et frequentiel. Ce 
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Figure 4.5 : Courbes de bruit ENC avec les contributions serie, parallele et frequentielle, en 
fonction du temps de mise en forme pour un filtre CR-RC. 
Tableau 4.7: Performances simulees du preamplificateur de charge avec les coefficients de 
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4.5 Minimisation de la contribution au bruit des autres transistors 
4.5.1 Contribution au bruit de chaque transistor 
La contribution au bruit des autres transistors doit etre minimale afin que le bruit total en 
entree reste assimilable a celui du transistor d'entree seul. Une analyse de bruit menee sur le 
preamplificateur permet d'etablir les equations evaluant la contribution de chaque composant 
a la charge de bruit rapportee en entree. L'etude de bruit dans un circuit integre, 
particulierement un ampliflcateur, est largement decrite dans la litterature et ne sera pas 
detaillee ici [GREGORIAN, 1999] [ALLEN et HOLBERG, 2002] [SANSEN, 2006]. 
L'equation 4.10 presente le bruit total ramene en entree en considerant tous les transistors de 
Pampliflcateur cascode, hormis Petage suiveur dont la contribution est negligeable. e^Mx est 
la densite spectrale de bruit a la grille du transistor Mx, incluant son bruit thermique et son 
bruit frequentiel (Figure 4.6). Les autres equations explicitent les gains relies a chaque 
composant (4.11) - (4.15), Pimpedance equivalente a la source de M4 vue du drain de Ml 
(4.16) et Pimpedance equivalente au drain de M4 (4.17) [ROBERT, 2005]. 
(Av2\2 „ / Av3 \2 • { Av4 
en_entree- \elMr + elM2\AvJ + 4M3- {AV1_AM J + e nM4-( AVLAVACG' \AV1.AV4CGJ 
(4.10) 
. * 9m_Ml 
Avl= . (4.11) 
9ds Ml + 9ds M2 "I" 1 / z 5 4 
A n 9m_M2 ,.
 1 _ . 
Avl = . (4.12) 
9ds Ml "•" 9ds M2 + 1 / Z 5 4 
Av2 = -gm_M3.ZD4 (4.13) 
. . _ 9m_M4 + 9mb_MA + 9ds.M4 (4-14) 
9ds_M4 + 9ds_M3 
Av4 = AvACG (- °m-M\ 1 / 7 ) - 9m_M4.ZD4 (4-15) 
\9ds_Ml "+" 9ds_M2 "•" - L / z 5 4 / 
9ds_M1 
9ds_M3/ (9m_M4 "*" 9ds_M4 + 9mb_M4 ) 
Z 5 4 = i + ^ £ ^ ] . _ , _ , _ (4.16) 




1 + 9m_M4 + 9ds_M4 + 9mb_M4 












P0l_M4 / 7 N , fviSA 
r-—•>—! ie )—| •*-













V VEE 4-VSSA 
Figure 4.6 : Modelisation du bruit appliquee a ramplifiGateur cascode. 
4.5.2 Optimisation du dimensionnement des transistors 
Optimiser les dimensions des autres transistors du preamplificateur revient a minimiser autant 
que possible leur transconductance comme il se deduit des precedentes equations (4.10) -
(4,17). Toutefois il faut d'abord determiner, pour l'architecture choisie, le partage du courant 
le plus efficace dans les 2 branches (Branche Ml et branche M3-M4) qui chargent le transistor 
d'entree. En effet les performances de gain, de bande passante et de bruit varient selon les 
proportions de la distribution du courant (par exemple 50% / 50%, 75% / 25% ou 90% /10%). 
Pour atteindre un grand gain et une large bande passante, ramplificateur est implemente avec 
90% du courant dans la branche M2 et 10% du courant au travers du transistor cascode M4 
[DE GERONIMO et al , 2008]. Les travaux sur le ASIC du precedent scanner confirme 
egalement l'efficacite du ratio 90% /10% [ROBERT, 2005]. La source de courant M2 fournira 
done 540 uA et la source de courant M3 fournira 60 uA pour avoir les 600 uA impose par le 
budget de puissance. 
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Chaque transistor est optimise individuellement. Tout d'abord on fixe la longueur de grille a 
0,4 urn pour avoir le coefficient de bruit Kf minimal. Par la suite, une source de courant DC 
ideale impose le courant de drain adequat, et enfin des simulations parametriques sur la 
largeur de grille permettent d'obtenir la plus petite transconductance possible tout en 
respectant les niveaux DC imposes (Figures 4.7 et 4.8). Le Tableau 4.8 presente les largeurs 
de grille obtenues. Toutefois cette premiere etape optimise uniquement la contribution au bruit 
serie. Pour minimiser la contribution au bruit \lf, l'aire de chaque transistor doit etre 
augmentee en multipliant ses dimensions par un facteur commun pour ne pas modifier le point 
d'operation precedemment etabli. La surface de chacun des transistors Ml, Mi et MA doit 
neanmoins rester inferieure a celle de Ml afin de ne pas introduire des capacites parasites 
importantes qui engendreraient des poles indesirables dans le preamplificateur [ROBERT, 
2005]. Les parametres pmax sont les coefficients de multiplication maximum applicables sur les 
dimensions des transistors pour avoir une aire demeurant inferieure a celle de MX. 
Le Tableau 4.9 resume les dimensions finalement retenues pour les transistors ainsi que leurs 
parametres petits signaux, leur tension de polarisation respective et leur contribution au bruit 
serie et \lf. L'amplitude du bruit serie total des transistors Ml, M3 et MA s'eleve a 38,4 % du 
bruit serie du transistor d'entree et leur bruit frequentiel total s'eleve a 15,2 % du bruit 1//total 
du transistor d'entree. Ces contributions quadratiques au bruit serie au au bruit 1/f font done 
passer le bruit ENC total calcule de 355 e-rms a 370 e-rms. 
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Figure 4.7 : Schema de simulation pour dimensionner les transistors Ml et Mi. 
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Figure 4.8 : Schema de simulation pour dimensionner le transistor cascode MA. 
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Tableau 4.8 : Resultats de simulations de Ml, M3 et MA pour l'optimisation du bruit serie et 
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Contribution au bruit serie (%) 92,3 26,8 27,1 4,8 
Contribution au bruit!//(%) 98,8 6,4 13,6 1,9 
gm (mS) 
gds (US) 
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4.6 Etage de sortie M5 - M6 
L'etage suiveur (drain commun) fait partie des 3 structures de base en circuit integre CMOS, a 
savoir le montage drain commun, le montage source commune et le montage grille commune. 
Sa conception est largement decrite dans la litterature [SEDRA et SMITH, 2003] [RAZAVI, 
2001] [SANSEN, 2006] et ne sera done pas detaillee. L'etage de sortie est concu de sorte a 
pouvoir charger les capacites du pole-zero et a avoir un gain Av le plus proche possible de 1. 
Aussi s'assure-t-on d'avoir de faibles tensions de saturation pour preserver la plage 
dynamique. Le Tableau 4.10 presente les dimensions et caracteristiques des composants de 
l'etage suiveur et le gain de ce dernier. 
9m_M5 + 9mb_MS + 9ds_MS + 9ds_M6 





























4.7 Valeur minimale et maximale du parametre TV du pole-zero 
Comme mentionne dans la Section 3.6, l'etage de compensation pole-zero a un parametre ./V 
qui definit le nombre de paires Mf-Cf mises en parallele. La valeur minimale de JV est fixee de 
sorte que le bruit parallele du filtre ramene en entree du preamplificateur ait une contribution 
negligeable (eq. 4.19). Le bruit de l'etage de mise en forme est domine par le bruit du premier 
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pole (Figure 4.9). Par consequent, pour determiner Nmin il faudrait avoir une idee de ce que 
serait l'etage de premier pole du filtre, meme si ce dernier ne rentre pas dans le cadre de ce 
memoire. Cet etage est un integrateur similaire au preamplificateur dont la resistance et la 
capacite de contre-reaction Rs et Cs etablissent la valeur du premier pole du filtre. Le bruit du 
filtre ramene en entree est done donne par (4.20). 
injiltre < £• knPDA + 4 f c 7 ' • nn- YnMf- 9m_Mf < 4 , 1 9 > > 
8 est un coefficient entre 0 et 1 pour fixer la contribution maximale au bruit autorisee pour le 
filtre, en terme de pourcentage du bruit parallele initialement en entree. 












Filtre de 2M ordre a pdles 
complexes conjugues 
Gain variable selon le 
mode TEP ou TDM 
Filtre de mise en forme 
Figure 4.9 : Schema de la chaine analogique frontale. 
-Sortie 
En combinant les 2 equations 4.19 et 4.20, il se deduit l'inegalite suivante : 
N> 
UkT 
Rs (inPDA + 4kT. nn. y„M/. gmMf) 
(4.21) 
Rs et Cs sont fixes respectivement a 50 kQ et a 8,6 pF, d'apres la rriethode de synthese directe 
de filtre Gaussien donnee par Okhawa [OHKAWA et al., 1976]. Le Tableau 4.11 resume les 
parametres de calcul utilises ainsi que les resultats obtenus. 
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La valeur maximum fixee pour TV est 40 afln de pouvoir, par un pas d'incrementation fin, 
compenser les variations de gain inter-pixel au niveau du module de detection LabPET™ II. 
Cette valeur maximum n'est pas prise plus grande afln de limiter la charge capacitive du 
preampliflcateur de charge a -21,5 pF et ainsi minimiser la puissance dissipee dans l'etage de 
sortie. 
Tableau 4.11 : Resultats obtenus pour la contribution du filtre au bruit parallele. 




Pourcentage de bruit rajoute au bruit <- ,
 0 / 
parallele initialement en entree ' 
JNma* i 40 
4.8 Simulation des caracteristiques du preampliflcateur 
Le dessin de masque du preampliflcateur de charge est realise avec l'outil de dessin physique 
Virtuoso Layout de cadence. II est ensuite extrait en tenant compte des capacites et des 
resistances parasites. Ainsi on obtient une vue extraite {extracted) dont la liste des 
interconnexions (netlisi) sert a effectuer les simulations post-dessin physique des masques 
(post-layout) de la reponse impulsionnelle, du gain, du temps de montee, de la plage 
dynamique ainsi que de la stabilite du preampliflcateur avec l'outil Analog Device 
Environment de Cadence. 
4.8.1 Configurations de simulation 
La Figure 4.10 presente le circuit de simulation utilise pour caracteriser le preampliflcateur de 
charge. Le transistor rajoute en entree de ramplificateur cascode, commande par la tension 
V/uite, constitue une source de courant qui modelise le courant de fuite au travers de la contre-
reaction. La capacite Q„j de lpF sert a injecter une charge (Q(t)) a Pentree du preampliflcateur 
a partir du signal carre Vpulse(t). 
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C'est cette configuration qui est utilisee pour simuler le gain, le temps de montee et la plage 
dynamique. La simulation de la stabilite quant a elle s'appuie sur la configuration de la Figure 
4.11 a partir de laquelle on trace le diagramme de Bode du gain de boucle dont on extrait la 
marge de phase du circuit. 
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. .p. . . V 





• s-ClMJd • 
IV? 
PnLCSP_LNS 
Figure 4.10 : Circuit de simulation de la reponse impulsionnelle du preamplificateur. 















Figure 4.11 : Circuit de simulation de la stabilite. 
4.8.2 Stabilite 
La marge de phase d'un circuit est gage de sa stabilite. Elle doit etre superieure a 45° pour que 
la stabilite soit assuree, quoique dans certaines applications, il est preferable de la fixer au dela 
de 60° pour garantir la robustesse du systeme [ALLEN et HOLBERG, 2002]. 
Les amplificateurs ayant plusieurs poles (2 ou plus) doivent generalement etre compenses, 
c'est-a-dire avoir un gain de boucle adequat afin que le circuit en boucle ferme soit stable 
[RAZAVI, 2001]. II existe plusieurs techniques de compensation dans la litterature 
[INTERSIL, 1996] [RAZAVI, 2001] [SANSEN, 2006], mais celle utilisee dans le cadre du 
preamplificateur est la methode de lead compensation qui consiste a raj outer un zero a la 
fonction de transfert afin de compenser l'un des poles secondares et creer une avance de 
phase, eloignant ainsi le systeme de son point d'instabilite. Elle est realisee avec la resistance 
Re et la capacite Cc en serie a la grille du transistor M5 de l'etage de sortie du 
preamplificateur (Figure 3.7). 
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Le preamplificateur de charge est simule avec differentes configurations de capacite d'entree 
et de capacite de charge afin de modeliser les differents cas. La Figure 4.12 montre le 
diagramme de Bode obtenu sans la capacite du detecteur a l'entree et avec N = 20. II se deduit 
une marge de phase de 57,5°. En outre, plus la capacite de charge augmente, plus la marge de 
phase diminue (Figure 4.13). En effet, la capacite de charge joue sur le pole non-dominant qui 
est alors decale vers les basses frequences comme on peut le voir sur le diagramme de Bode 
du gain de boucle (Figure 4.14). Par ailleurs, inversement, plus la capacite d'entree est elevee, 
plus le systeme est stable (Figure 4.15). En effet, la capacite d'entree joue sur le pole dominant 
qui est alors decale vers les basses frequences (Figure 4.16). 
La marge de phase reste superieure a 45° quelles que soient les configurations simulees ci-
dessus. Le circuit reste done stable quelque soit le gain de l'etage de pole-zero. 
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Figure 4.12 : Gain et phase du gain de boucle du preamplificateur seul avec N=20. 
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Figure 4.13 : Variation de la marge de phase en fonction de la charge capacitive. 
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Figure 4.14 : Effet de la capacite de charge sur le gain de boucle. 
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Figure 4.15 : Variation de la marge de phase en fonction de la capacite en entree du 
preamplificateur. 
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Figure 4.16: Effet de la capacite en entree sur le gain de boucle. 
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4.8.3 Gain et plage dynamique du preamplificateur 
Le gain et la plage dynamique du preamplificateur sont simules en tenant compte du courant 
de fuite et de la capacite equivalente des photodiodes LabPET™ II. lis s'evaluent en injectant 
differentes quantites de charge allant de 2,5 fC a 140 fC. L'amplitude correspondante est 
ensuite mesuree pour dormer les resultats de la Figure 4.17. II se deduit un gain de 1,73 mV/fC 
qui diminue a mesure que la charge en entree augmente. En effet, plus l'ainplitude du signal 
de sortie est elevee, plus certains transistors s'eloignent de leur zone de saturation. Le 
fonctionnement de l'amplificateur cascode s'en voit done altere et son gain attenue. 
Le gain obtenu est inferieur au 1,86 mV/fC escompte avec la capacite C/de 536 fC. Cette 
difference s'explique par la decharge relativement rapide de la capacite Cf. En effet, avec le 
courant de fuite eleve de la photodiode, la resistance active dans la contre-reaction du 
preamplificateur est plus faible et decharge la capacite avant que 1'amplitude maximale ne soit 
atteinte. 
Les ecarts de linearite peuvent etre acceptes jusqu'a ± 8 % car dans le cadre des applications 
TEP et TDM, la resolution en energie des detecteurs utilises est comprise entre 10 et 20 % 
[ROBERT, 2005]. Plus particulierement les modules de detections LabPET™ II peuvent avoir 
une resolution en energie optimale d'environ 17 % [PEPIN et al., 2007b]. Ainsi une plage 
dynamique d'environ 180 mV est obtenue, permettant de detecter des charges allant jusqu'a 
115 fC. 










Figure 4.17: Gain, linearite et plage dynamique simules. 
4.8.4 Temps de montee 
Le temps de montee est simule avec une charge de 50 fC en entree du preamplificateur. La 
mesure est faite avec et sans la capacite equivalente de la PDA (4 pF) en entree. Toutefois, 
dans les deux cas, les capacites parasites sont prises en consideration. Les temps de montee 
avec et sans la PDA sont respectivement (Figure 4.18) 10,4 ns et 6,5 ns. Ces valeurs excedent 
celles prealablement calculees dans la Section 4.4 en supposant une croissance exponentielle 
ideale, a savoir 8,9 ns et 5,1 ns. 
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Figure 4.18 : Signal en sortie du preamplificateur lorsque stimule par un echelon a 1'entree. Le 
Temps de montee 10%-90% est simule avec la PDA (C,„ = 7.5 pF) et sans la PDA en entree 
(Cin = 3,5 pF), considerant les capacites parasites. 
4.9 Conclusion 
Ce chapitre a presente pas a pas les differentes etapes de conception du preamplificateur de 
charge dedie au nouveau module de detection LabPET™ II. Le Tableau 4.12 resume le 
dimensionnement et les parametres de conception obtenus pour tous les transistors de l'etage. 
Le transistor d'entree a ete optimise pour un filtre semi-Gaussien d'ordre 3, grace aux 
equations de bruit ENC et au modele EKV de transistor MOS, pour dormer un bruit de 355 e-
rms qui passe a 370 e-rms avec la contribution quadratique des autres transistors (38,4 % au 
bruit serie et 15,2 % au bruit 1//). Un gain de 1,73 mV/fC est simule avec un ecart de linearite 
allant jusqu'a ± 8 % sur une plage dynamique en entree d'environ 115 fC. Par ailleurs, le 
temps de montee intrinseque du preamplificateur est attendu autour de 6,5 ns. 
Le chapitre suivant presente les resultats mesures qui seront confrontes aux simulations ci-
dessus dans le chapitre de discussion. 
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CHAPITRE 5 : RESULTATS 
5.1 PCB detests 
Le preamplificateur concu a ete fabrique par la TSMC, via la Societe Canadienne de 
Microelectronique (CMC), sur la puce ICFSHPI1. Cette derniere contient 3 autres circuits 
devant etre testes par le GRAMS, un generateur d'impulsions avec 40 ns de temps de 
decroissance, un pilote LVDS (Low Voltage Differential Signaling) et un circuit de controle 
proportionnel-integral (Figure 5.1). Dans leASIC final de 64 canaux, le proportionnel-integral 
permettra de reguler la tension de polarisation des PDAs, le pilote LVDS permettra de sortir les 
bits de donnee vers le FPGA de maniere differentielle pour une meilleure immunite au bruit et 
le generateur d'impulsions servira a tester le preamplificateur en injectant des charges en 
entree. La puce ICFSHPI1 est montee en puce retournee (flip-chip) sur le PCB de test, plutot 
que par microcablage (wirebonding) pour minimiser les inductances et les capacites parasites 
d'interconnexions (Tableau 5.1). Aussi la matrice de PDAs LabPET™ II est directement 
montee sur le PCB, proche du preamplificateur, afin de minimiser les capacites parasites. 
Tableau 5.1 : Comparaison parasitique des interconnexions par microcablage et par puce 
retournee [CMC, 2008].' 
Wirebond PGA Flip-chip BGA 
Inductance 5,6 n H - 19,6 nH 0,3 nH -7,9 nH 
Capacitance 9.1 pF - 15,9 pF 2,5 pF - 6,2 pF 
La Figure 5.2 presente le PCB de test utilise pour effectuer les mesures. II est constitue de : 
• Un module de detection LabPET™ II comportant 2 matrices 8 x 4 de PDAs. 
Seulement une des PDAs est couplee au preamplificateur de charge. 
• Le preamplificateur de charge sur la puce ICFSHPI1. 
• Un amplificateur operationnel large bande et faible bruit (AD8045), configure en 
etage-tampon qui sert a l'adaptation d'impedance avec les modules de mise en forme 
ou les instruments de mesures. 
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• Une capacite Cinj de 1 pF, servant a injecter les charges a 1'entree du preamplificateur, 
a partir d'une onde carree amenee au PCB via un connecteur BNC termine avec une 
resistance 50 Q. Cette capacite est prealablement caracterisee avec un appareil de 
mesure RCL pour connaitre precisement la quantite de charge injectee dans le 
preamplificateur. Aussi, une capacite de test entre 1'entree du preamplificateur et la 
masse permet de faire des mesures pour differentes valeurs de capacites d'entree. 
• Des regulateurs de tension a faible bruit pour generer les tensions 1,8 V, +5 V et -5 V 
servant respectivement aux alimentations du circuit integre et du l'etage-tampon et un 
bloc de filtrage des alimentations. 
Figure 5.1 : Dessin des masques de la puce ICFSHPI1. 
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fonctionnement reel. Ainsi les resultats mesures tiennent compte des caracteristiques de la 
PDA utilisee. 
Pour realiser les mesures, le generateur injecte une charge au preamplificateur via la capacite 
de 1 pF. La reponse du preamplificateur est ensuite passee par le l'etage-tampon pour etre lu 
sur un oscilloscope numerique. 
Iff -f '/^\>^.M 
*.SAf* **""•" Input 




PCB de test/ 
Figure 5.3 : Montage de test pour la mesure du gain, de la plage dynamique et du temps de 
montee du preamplificateur. 
5.2.2 Mesure du gain et de la plage dynamique 
Le gain et la plage dynamique sont mesures sans capacite de test. Ces deux caracteristiques 
sont evaluees en injectant differentes quantites de charge en entree du preamplificateur et en 
relevant 1'amplitude correspondante du signal en sortie. Ainsi, la courbe des amplitudes qui en 
est deduite (Figure 5.4) permet d'extraire les parametres recherches. Le gain obtenu est de 
1,76 mV/fC avec un ecart de linearite de -5 % a +1,5 %, sur une plage dynamique allant 
jusqu'a 125 fC. 
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Figure 5.4 : Gain et ecart de linearite mesures pour le preamplificateur. 
5.2.3 Mesure du temps de montee 
Le temps de montee de 10 a 90 % est evalue pour differentes valeurs de capacite a 1'entree du 
preamplificateur. De ce fait, dans un premier temps, le module de detection est deconnecte 
pour cette mesure, et differentes capacites de test Ctest, prealablement caracterisees par un 
appareil de mesure RLC, sont connectees en entree du preamplificateur. On mesure ensuite le 
temps de montee avec le detecteur polarise et couple au preamplificateur, afin de noter le 
resultat obtenu dans les conditions reelles et de verifier que cela concorde avec la capacite 
equivalente escomptee pour les nouvelles matrices de PDAs. La Figure 5.6 montre les 
resultats obtenus pour Ctest egal a 0 pF, 11,82 pF, 30,82 pF et avec la PDA LabPET™ II. Le 
temps de montee intrinseque du preamplificateur est de 6,9 ns. Cette valeur monte jusqu'a 
environ 9 ns lorsque le detecteur est connecte en entree de la chaine. 
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Figure 5.5 : Temps de montee mesure pour differentes valeurs de capacite en entree du 
preamplificateur. 
5.3 Bruit electronique du preamplificateur de charge 
5.3.1 Configuration du banc de test 
La Figure 5.6 presente le montage de test utilise pour mesurer le bruit ENC ainsi que la pente 
de bruit du preamplificateur. La capacite Ctest est utilisee uniquement pour mesurer la pente de 
bruit. Elle est done enlevee dans un premier temps pour caracteriser les performances en bruit 
du preamplificateur avec le module de detection LabPET™ II. 
Le filtre rapide ORTEC 579 de type CR-RC permet d'evaluer le bruit ENC pour plusieurs 
valeurs de temps de mise en forme (xs) allant de 10 a 500 ns. Pour chaque constante de temps, 
le gain total de la chaine est mesure avec 1'oscilloscope DSO6034A et la tension de bruit rms 
en sortie est mesuree avec l'appareil de mesure de valeur quadratique moyenne (true rms 
meter) Fluke 8922A, avec et sans le preamplificateur. On s'assure de faire ces deux mesures 
avec la meme terminaison ohmique. Les deux valeurs de bruit sont quadratiquement 
soustraites pour avoir le bruit du preamplificateur seul ramene a la sortie. Ce dernier est 
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ensuite divise par le gain pour obtenir le bruit ENC en entree. Par ailleurs la pente de bruit se 
mesure en fixant le temps de mise en forme optimal et en realisant la procedure ci-dessus pour 
plusieurs valeurs de Ctest-
ORTEC 579 
fast filter amplifier 
• 1.BV 
T 







True RMS Meter 
Fluke 8922A 
Figure 5.6 : Montage de test pour la mesure du bruit en electrons-rms et la mesure de la pente 
de bruit du preamplificateur. 
5.3.2 Resultats 
La Figure 5.7 presente la courbe de bruit ENC mesuree en fonction de la constante de temps 
du filtre de mise en forme ORTEC 579. Un minimum de bruit de 494 e-rms s'obtient pour un 
temps de mise en forme de -80 nsw, avec la PDA polarise en entree du preamplificateur. 
La regression lineaire tracee avec les mesures de bruit ENC pour differentes valeurs de 
capacite d'entree du preamplificateur de charge donne la droite de la Figure 5.8. II se deduit 
une pente de bruit de 32 e-rms/pF comparable au 28 e-rms/pF obtenus en simulation. 
** La constante de temps indiquee sur le module de filtre est 50 ns, mais celle mesuree est -80 
ns. En effet le filtre utilise n'est pas un CR-RC ideal et les constantes de temps reelles 
different des valeurs nominales indiquees. Ce probleme n'est probablement pas lie a la 
mauvaise calibration du filtre car il existe depuis, meme avec le filtre neuf. 
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Figure 5.7 : Mesure de bruit ENC pour differentes constantes de temps de mise en forme, avec 
un filtre CR-RC. 
Figure 5.8 : Pente de bruit ENC mesure avec le filtre CR-RC ORTEC 579 @ 80 ns. 
84 CHAPITRE 5 : RESULT ATS 
5.4 Resolution en energie 
5.4.1 Configuration du banc de test 
La resolution en energie est un parametre tres important pour la tomographic d'emission par 
positrons. C'est un estimateur de l'efficacite avec laquelle les evenements Compton pourront 
etre discrimines des evenements a 511 keV utiles a la reconstruction d'image. La resolution en 
energie provient de bruit statistique au niveau du module de detection et du bruit electronique 
du systeme. 
La Figure 5.9 decrit le banc de test utilise pour mesurer la resolution en energie du systeme 
ainsi que la contribution de Pelectronique frontale. Tout d'abord, pour mesurer la resolution 
du systeme, on pose pres du module de detection PDA/LYSO directement couple au 
preamplificateur, une source ponctuelle radioactive de germanium 68 ( Ge), emettant les 
rayonnements d'annihilation de 511 keV. Par ailleurs, pour mesurer la contribution de 
1'electronique, le generateur d'ondes SRS DG535 injecte une quantite de charge au-dela de 
511 keV, afln de distinguer clairement les deux pics d'energie qui serviront au calcul de la 
contribution de 1'electronique et du module de detection. Le signal en sortie du 
preamplificateur de charge est ensuite amplifie et mis en forme via le filtre ORTEC 579 avec 
une constante de temps de 80 ns, correspondant au minimum de bruit ENC. Enfin, le signal 
mis en forme est numerise via une carte d'acquisition et le logiciel d'analyse multicanaux 
{MAESTRO-32) qui extrait 1'amplitude de chaque evenement pour generer un histogramme. 
"PCB~de test logiciel MAESTRO-32 d'analyses 
multicanaux 
Figure 5.9: Montage de test pour la mesure de la resolution en energie. 
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5.4.2 Resultats 
La Figure 5.10 presente le spectre d'energie mesure a partir du montage precedent. II se deduit 
une resolution en energie de 17 % FWHM pour le systeme dans son ensemble, a laquelle 
contribue quadratiquement 1'electronique frontale avec une resolution de 2,6 % FWHM @ 511 
keV. La contribution de 1'electronique frontale est calculee en divisant la largeur a mi-hauteur 
du pic correspondant au generateur d'ondes carrees par la valeur du canal correspondant au pic 
photoelectrique de 511 keV. La resolution energetique du systeme est done dominee par 
P incertitude statistique au niveau du detecteur et 1'electronique y a une influence negligeable. 
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Figure 5.10: Spectre en energie, obtenu avec un scintillateur LYSO et une PDA LabPET™ II 
polarise a un gain de 100, permettant de mesurer la resolution en energie et la contribution du 
bruit electronique. 
5.5 Resolution temporelle electronique 
5.5.1 Configuration du banc de test 
II est important de mesurer la resolution temporelle de la chaine electronique afin d'apprecier 
la precision que Ton aura sur les etiquettes de temps du front montant et du front descendant 
des evenements detectes. La Figure 5.11 presente le banc de test utilise pour realiser cette 
mesure. 
Un pixel du module de detection LabPET™ II est connecte en entree du preamplificateur pour 
tenir compte de la contribution en bruit de la PDA dans la mesure. Tout d'abord, la sortie de la 
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chaine electronique ainsi que l'onde carree issue du pulseur SRS DG535 sont discrimines 
respectivement dans le canal 2 et le canal 1 du Leading edge Discriminator PS 705. Ensuite, 
l'onde carree et le signal analogique discrimines servent respectivement de Start et de Stop au 
convertisseur temps-amplitude ORTEC 467. Ce dernier convertit le temps AT entre les fronts 
montants des signaux Start et Stop en une impulsion carree d'amplitude lineairement 
proportionnelle. Enfin, les impulsions en sortie du convertisseur temps-amplitude sont 
numerisees puis traitees avec MAESTRO-32. Le logiciel genere, apres calibration, 
Fhistogramme des differents intervalles de temps AT. L'histograrrime donne une courbe 
gaussienne dont la largeur a mi-hauteur definit la resolution en temps de la chaine 
electronique. 
^ W logiciel MAESTRO-32 d'analyses 
multicanaux 
Figure 5.11 Montage de test pour la mesure de la resolution temporelle de la chaine 
electronique. 
5.5.2 Resultats 
La Figure 5.12 presente 1'histogramme des mesures effectuees avec le banc de test 
precedemment decrit. On en deduit une resolution temporelle electronique de 0,34 ns FWHM. 
Cela donne une idee de la precision que Ton pourra avoir sur l'estampe de temps des 
evenements TEP ou TDM avec la chaine electronique frontale du LabPET™ II. 
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Figure 5.12: Mesure de la resolution temporelle de la chaine electronique. 
5.6 Conclusion 
La caracterisation experimentale du preamplificateur de charge couple avec le detecteur 
LabPET™ II, donne un gain de 1,76 mV/fC avec une erreur de linearite de -5 % a +1,5 % sur 
une plage dynamique en entree de 125 fC. Aussi, l'optimum de bruit mesure avec un filtre 
CR-RC est de 494 e-rms et s'obtient pour un temps de mise en forme de ~80 ns. En outre, des 
temps de montee de 9 ns et 6,9 ns sont mesures respectivement avec et sans le detecteur 
couple en entree du preamplificateur. La chaine electronique presente une influence 
negligeable sur la resolution en energie du systeme. En effet, elle offre une precision de 2,6 % 
FWHM sur la mesure de 1'energie des rayonnements incidents et une resolution temporelle 
electronique de 0,34 ns FWHM. 
Plusieurs difficultes ont toutefois ete rencontrees lors des tests qui ont permis d'avoir les 
resultats presentes dans ce chapitre. II a fallu realiser une seconde carte de tests car la premiere 
carte etait realisee pour tester autant le preamplificateur de charge que les autres modules a 
Pinterieur de la puce ICFSHPI1. Les composants inutiles pour la caracterisation du 
preamplificateur pouvaient dans ce cas rajouter du bruit supplementaire dans la mesure. Aussi 
le support (socket) utilise sur la premiere carte pour connecter le detecteur au preamplificateur 
augmentait les capacites parasites en entree. 
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En outre, les mesures ont montre une legere variation transitoire non desiree {glitch), sans 
gravite, au niveau du maximum de l'impulsion en sortie preamplificateur. Cela sera etaye 
davantage dans le chapitre de discussion suivant. 
CHAPITRE 6: DISCUSSION 
Le circuit teste, bien que fonctionnel, presente des divergences par rapport aux resultats 
attendus. La premiere section de ce chapitre comparera les mesures et les simulations, en 
mettant l'emphase sur les parametres divergents. La seconde section fera une evaluation des 
ameliorations apportees par le circuit concu, relativement a la precedente version du 
preamplificateur. Finalement, les travaux a venir pour ameliorer ce qui a deja ete fait et pour 
finaliser la chaine electronique analogique frontale seront exposes. 
6.1 Comparaison entre les mesures et les simulations 
Pour la plupart des parametres evalues, les valeurs mesurees experimentalement sont tres 
comparables voire meilleures que celles simulees, excepte pour la mesure du bruit. Tout 
d'abord, le gain mesure est de ~1,7 % superieur au gain simule. Cette difference s'explique 
par les variations de procede au niveau de la fabrication en technologie CMOS. En effet, il est 
connu que les fluctuations des resistances et des capacites en circuit integre peuvent atteindre 
aisement 10 % de variation [JOHNS et MARTIN, 1997]. En outre, la plage dynamique 
mesuree de 125 fC est plus grande que celle simulee de 115 fC. Elle est deux fois superieure a 
la plage minimale de 62,5 fC specifiee dans le cahier de charges. Ainsi, de nouveaux 
scintillateurs avec deux fois plus de rendement lumineux peuvent etre utilises sans craindre de 
saturer le preamplificateur de charge. Concernant la difference au niveau de Perreur de 
linearite, il faut considerer les potentielles erreurs de mesures et les variations des precedes au 
niveau de la tension de seuil des transistors MOS. La tension de seuil pourrait etre en realite 
plus faible pour certains transistors, ce qui leur permettrait de demeurer plus longtemps en 
regime de fonctionnement sature. Aussi, le temps de montee intrinseque mesure de 6,9 ns est 
comparable au 6.5 ns simule. Cependant, le temps de montee mesure avec le detecteur 
connecte est mieux que celui simule, 9 ns au lieu de 10,4 ns. 
C'est au niveau de la mesure de bruit que les mesures different beaucoup de la simulation. En 
effet, le minimum de bruit ENC mesure de 494 e-rms pour un temps de mise en forme de 80 
ns est superieur de 31 % au 377 e-rms simule, obtenu pour un temps de mise en forme 
optimum de ~60 ns. La Figure 6.1 presente sur le meme graphique la courbe de bruit mesuree 
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ainsi que celle simulee avec les coefficients de filtre CR-RC. II s'en deduit que la mesure 
presente plus de bruit serie ef parallele que la simulation. Cette simulation a ete faite avec une 
capacite parasite en entree sommairement estimee a 3,5 pF. La sous-estimation de cette 
capacite justifie en partie la difference observee au niveau de la contribution de bruit serie. En 
effet, sur la Figure 6.2 qui presente la courbe simulee avec la capacite parasite extraite du 
PCB, egale a ~5,3 pF, la difference au niveau du bruit serie simule et mesure est moindre. La 
valeur de capacite parasite est extraite de la courbe de pente de bruit (ENC Vs C,„) de la 
Figure 5.8, a partir du point de croisement entre la pente de bruit et l'axe des abscisses qui 
definit la capacite totale en entree du preamplificateur. On soustrait alors la capacite de grille 
du transistor d'entree de la capacite totale de 7,28 pF pour avoir la capacite parasite de ~5,3 
PF-
Neanmoins, il demeure un exces de bruit parallele au niveau des temps de mise en forme 
moins rapides. A ce niveau il est difficile d'affirmer categoriquement des justifications. 
Toutefois, plusieurs hypotheses peuvent tenter de les justifier. En effet, il s'est avere que tous 
les detecteurs issus du meme lot que le module LabPET™ II 0105 presentaient des 
caracteristiques degradees a cause de la contamination des photodiodes par les impuretes. En 
effet, ce lot de module LabPET™ II n'ont pas ete fournis avec une matrice de cristaux 
directement scelles par-dessus et ne sont done pas proteges des impuretes ambiantes. Le 
module LabPET™ II 0105 pourrait done presenter des caracteristiques differentes de celles 
typiques utilisees dans la simulation. Cependant, il y aurait egalement d'autres contributions 
car un exces de bruit parallele est encore observe meme lorsque la PDA n'est pas connectee au 
preamplificateur. II se pourrait done que le bruit parallele du filtre de mise en forme, ramene 
en entree, soit plus grand qu'escompte. Aussi, des courants de ftiite parasites ou du bruit 
d'interferences pourraient s'etre rajoutes aux mesures, surtout pour les temps de mises en 
forme moins rapides. 
En outre, une autre justification des divergences entre les deux courbes serait que les 
coefficients as, ap et ayf, fixes dans les simulations pour un filtre CR-RC ideal, ne 
correspondent pas aux coefficients reels du filtre commercial utilise, dont la fonction de 
transfert n'est pas reellement connue. 
6.1 Comparaison entre les mesures et les simulations 91 
Enfin, les mesures ont montre une legere variation transitoire non desiree (glitch), au niveau 
de l'impulsion en sortie du preamplificateur. Cette variation est minime (Figure 6.3) et 
n'entrave pas le bon fonctionnement du preamplificateur. II faut preciser que cette variation 
demeure la meme quelque soit le gain N du pole-zero. Pour les prochaines versions du 
preamplificateur, la marge de phase pourrait etre augmentee au-dela de 60° pour annuler cette 
oscillation, au prix de plus de puissance ou d'une bande passante moins grande. II serait done 
necessaire d'evaluer plus en details cette demarche de correction, afin de savoir si Ton a plus a 
perdre qu'a gagner, d'autant plus que cette variation est inexistante apres le filtre de mise en 
forme. 
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Figure 6.2: Comparaison de la courbe mesuree avec la courbe de bruit simulee avec la capacite 
parasite extraite du PCB. 
Figure 6.3: Image de la variation transitoire non desiree au niveau du pic de l'impulsion issue 
du preamplificateur. 
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6.2 Evaluation des ameliorations apportees 
II est important a la fin de ce memoire d'evaluer les ameliorations apportees par les presents 
travaux relativement a la precedente paire detecteur LabPET™ I - preamplificateur 
ICFSHLN3. Pour ce faire, le Tableau 6.1 compare les performances obtenues dans ce 
memoire avec celles de la precedente chaine electronique dediee au module de detection 
LabPET™ I. 
Le preamplificateur presente dans ce memoire possede une densite spectrale de tension de 
bruit e„ plus eleve que celle du precedent circuit a cause de la transconductance du transistor 
d'entree qui est ~5 fois moindre. Cette difference s'explique par le budget de puissance 
impose de 1 mW, contrairement au 5 mW precedemment. Toutefois avec 5 fois moins de 
puissance, le preamplificateur concu offre de meilleures performances de bruit ENC et de 
ternps de montee que le precedent duo LabPET™ I - preamplificateur ICFSHLN3. Cela aurait 
ete impossible sans la faible capacite equivalente des PDAs du module de detection LabPET™ 
II qui est 4 pF contrairement au ~9 pF du LabPET™ I. En effet les bruits serie et frequentiel 
dependent proportionnellement de la capacite totale en entree du preamplificateur. Dans le cas 
du LabPET™ II, la faible capacite equivalente des PDAs, associee a la faible capacite de grille 
du transistor d'entree du preamplificateur, permet d'atteindre des temps de montee plus rapide 
et un niveau de bruit plus bas, avec moins de puissance. La plus faible contribution 
electronique a la resolution en energie est uniquement le reflet de la performance en bruit. Par 
ailleurs, la resolution temporelle est amelioree de 27 %, quasiment dans la meme proportion 
que le bruit ENC (29 %) dont elle depend proportionnellement pour des pentes de signal 
identiques. 
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Tableau 6.1 : Tableau comparatif des performances du preamplificateur presente, dedie au 
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6.3 Developpements futurs 
Plusieurs travaux concrets sont a venir, tout d'abord pour ameliprer les performances du 
preamplificateur et ensuite pour finaliser la chaine electronique frontale dans son ensemble. 
6.3.1 Ajouter un signal de controle On/Off au preamplificateur de charge 
Le but final etant de realiser un ASIC de 64 canaux pour faire 1'acquisition sur les 64 pixels de 
chaque module de detection, il faut prevoir un bit de controle afin de pouvoir fermer un canal 
electronique au cas ou le pixel associe serait trop bruyant ou defectueux. Cette precaution 
permettrait de ne pas polluer les autres canaux de VASIC au complet par un seul canal 
defectueux. Cela permettrait egalement de faciliter le deverminage (par exemple, verifier 
automatiquement la diaphonie...) et de reduire la puissance dissipee (done la chaleur) lorsque 
des tests ou des mesures sont faites uniquement sur des canaux specifiques. 
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6.3.2 Implementation d'un etage de compensation du courant de fuite et de 
stabilisation du niveau de reference {baseline) 
Les parametres des PDAs tels que le courant de fuite et le gain varient d'une matrice a une 
autre, meme d'un pixel a un autre sur une meme puce et sont difficilement previsibles (Figure 
6.4). Vu la variation inter-pixel de ces parametres, il serait judicieux d'implementer un circuit 
de compensation afin de stabiliser le niveau DC en sortie du filtre de mise en forme et ainsi de 
s'affranchir de ces variations. Un tel circuit consisterait a placer a l'entree du preamplificateur 
une source de courant realisee avec un transistor PMOS. La grille de ce dernier serait alors 
controlee par une contre-reaction de la sortie via un amplificateur operationnel suivi d'un filtre 
passe bas [DEGERONIMO, 2000] pour ne pas alterer le signal lors de la detection d'un 
evenement TEP ou TDM. Toutefois il faudrait s'assurer que ce circuit ne rajoute pas un bruit 
supplemental important en entree du preamplificateur. Dans ce cas, ce circuit pourrait etre 
implements au niveau du premier pole ou il pourrait avoir une incidence moins importante sur 
le bruit. Bien entendu des etudes de bruit devront etre faites afin de determiner 1'etage ideal ou 
se fera la stabilisation. 
Figure 6.4 : Profil de gain et de courant de fuite pour une matrice de photodiodes LabPET II 
[BERARD, 2008]. 
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6.3.3 Conception du filtre de mise en forme semi-Gaussien de 3 ieme ordre 
Pour pouvoir tester la chaine electronique frontale dans son ensemble, il est imperatif de 
concevoir au plus vite le filtre de mise en forme semi-gaussien de 3ieme ordre. Cela permettrait 
de mesurer les performances de bruit finales du LabPET™ II et egalement de valider le 
fonctionnement de la section numerique de 1'electronique frontale dans les conditions reelles 
(amplitudes des impulsions analogiques et bruit electronique). Un premier pas a ete fait dans 
ce sens en determinant a la Section 4.7 le premier pole du filtre. Les deux autres poles 
complexes pourront etre aisement fixes avec la methode de synthese directe proposee par 
Ohkawa [OHKAWA et al., 1976]. La fonction de transfer! associee sera implementee 
analogiquement en se basant sur l'une des architectures de filtres analogiques decrites dans la 
litterature [VALKENBURG, 1995] [THEDE, 2004]. 
CHAPITRE 7 : CONCLUSION 
L'objectif de ce memoire etait la conception et la validation d'un preamplificateur de charge 
faible bruit, optimise pour le nouveau module de detection LabPET™ II a base de 
photodiode a avalanche et developpe pour la seconde generation de scanner LabPET™ qui 
permettra de realiser la bimodalite TEP/TDM totalement integree, tout en atteignant une 
resolution spatiale de ~1 mm en mode TEP. Premierement, il fallait optimiser le 
dimensionnement des transistors afin de maximiser le rapport signal sur bruit de la chaine 
electronique et avoir un bruit ENC inferieur a 700 e-rms ; deuxiemement, reduire la puissance 
dissipee a cause de la forte pixellisation et troisiemement, ameliorer les performances actuelles 
de resolution en energie et de resolution en temps obtenues avec le LabPET™ I. Tous ces 
objectifs ont ete atteints. En effet, le rapport signal sur bruit de la chaine electronique a ete 
ameliore d'environ 30 %. La puissance dissipee au niveau du preamplificateur est 5 fois 
moindre que dans le precedent circuit et les performances electroniques obtenues avec le 
LabPET™ I ont toutes ete ameliorees. La resolution temporelle a ete amelioree de 27 %, 
passant de 0,47 ns FWHM a 0,34 ns FWHM et la contribution de 1'electronique a la resolution 
en energie quant a elle a baisse de 3,4 % a 2,6 %. 
Le Chapitre 1 a presente brievement les differents types d'imagerie medicale actuels, 
notamment la tomodensitometrie et la tomographic d'emission par positrons, offrant 
respectivement une image anatomique et metabolique du sujet. L'interet d'avoir des scanners 
multimodalites a ete ensuite mis en exergue. En effet, aujourd'hui la disponibilite de 
radiotraceurs plus specifiques impose d'avoir des scanners d'imagerie medicale de plus en 
plus performants afin de pouvoir tirer profit du progres au niveau des radiotraceurs et mener 
des etudes tres ciblees. Ainsi la tendance actuelle est de developper des scanners 
multimodalites permettant de combiner directement les informations anatomiques et 
metaboliques pour une meilleure observation de processus specifiques, notamment 
pharmacologiques, genomiques et proteomiques in vivo. 
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L'interet et les motivations pour faire de la bimodalite TEP/TDM totalement integree ont 
ensuite ete exposes au Chapitre 2. Les scanners bimodaux TEP/TDM commercialises 
aujourd'hui sont constitues de la juxtaposition totalement independante d'un scanner TEP et 
d'un scanner TDM dans un meme boitier, chaque systeme possedant sa propre chaine 
d'acquisition materielle. lis presentent par consequent quelques limitations quand il s'agit de 
faire l'imagerie de certaines parties du corps (imagerie du thorax, imagerie abdominale). Le 
groupe de Sherbrooke propose, avec son projet LabPET™ II, une fusion materielle de la TEP 
et de la TDM dans une architecture TEP/TDM totalement integree afin de pallier les limites 
des scanners bimodaux actuels et de reduire considerablement les couts de fabrication. Aussi, 
une resolution spatiale inferieure a 1 mm en TEP est visee afin d'avoir avec les souris 
transgeniques des images aussi precises que celles obtenues avec le rat aujourd'hui. Une etape 
importante de ce projet a ete de developper en partenariat avec PerkinElmer inc. le module de 
detection LabPET™ II permettant de detecter adequatement et efficacement autant les signaux 
TEP que les signaux TDM. 
Les caracteristiques du detecteur LabPET™ II sont tres differentes du precedent module de 
detection, notamment la capacite equivalente et les parametres de bruit, ce qui a impose de 
concevoir un nouveau preamplificateur de charge optimise pour ces nouvelles caracteristiques. 
Par ailleurs, la forte pixellisation du module de detection LabPET™ II, possedant 64 pixels 
contrairement aux 8 pixels et 4 canaux du precedent module, a amene le groupe de recherche a 
developper une nouvelle architecture pour la chaine electronique du futur scanner. En effet, a 
cause de la forte densite de canaux et pour limiter la puissance dissipee et la chaleur, 
P architecture LabPET™ II proscrit le recours a un Convertisseur Analogique Numerique 
(CAN) par canal pour numeriser les signaux analogiques et extraire les informations en temps 
et en energie, comme dans le LabPET™ actuel. Ainsi, la methode de Time-Over-Threshold 
{ToT) a ete choisie pour extraire ces informations temporelles et energetiques. Le Chapitre 3 a 
presente le principe de la ToT ainsi que la nouvelle chaine electronique frontale du scanner 
LabPET™ II presentement en developpement. Les differents elements de cette chaine y ont ete 
detailles, plus particulierement le preamplificateur de charge qui est l'etage le plus critique en 
termes de bruit et l'objet des presents travaux. Le but de ce preamplificateur est d'optimiser le 
rapport signal sur bruit de la chaine electronique frontale en accord avec les caracteristiques du 
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nouveau detecteur LabPET™ II. II doit amplifier efficacement les signaux de charge TEP et 
TDM avec un tres faible niveau de bruit, inferieur a 700 e-rms, de sorte que les evenements 
TDM, de plus faibles energies, ne soient pas noyes dans le bruit. Les equations de bruit ENC 
et la modelisation a l'aide du modele EKV des transistors MOS, valide dans tous les regimes 
de fonctionnement, ont egalement ete exposees au Chapitre 3. 
Par ailleurs, le Chapitre 4 a presente la conception proprement dite du preamplificateur, etapes 
par etapes. La capacite et la resistance de contre-reaction ont ete dimensionnees pour avoir un 
gain de 1,86 mV/fC de sorte que la plage dynamique disponible de 135 mV puisse contenir les 
signaux TEP sans les ecreter. Le transistor d'entree NMOS du preamplificateur de charge, 
detenant la plus grande contribution au bruit electronique, a ete optimise pour un filtre semi-
Gaussien d'ordre 3 avec une constante de temps de mise en forme a ~50 ns. Cette derniere a 
ete fixee pour realiser une mise en forme rapide des signaux permettant d'atteindre en TDM 
des taux de comptage allant jusqu'a 10 MCPS. Elle est legerement en dessous de la valeur 
minimisant le bruit, afin que la composante serie du bruit soit la contribution dominante au 
bruit total et que les variations inter-pixels du bruit parallele aient une incidence moindre sur 
l'uniformite de la charge equivalente de bruit sur tous les canaux de detection. 
Tous les autres transistors ont egalement ete optimises grace aux methodes classiques de 
calcul de bruit largement abordees dans la litterature, afin de minimiser leur contribution au 
bruit serie, exceptes ceux de l'etage suiveur qui ont une contribution negligeable au bruit 
rapportee en entree. Leur longueur et largeur de grille ont ensuite ete augmentees dans les 
memes proportions afin de minimiser leur contribution au bruit 1/f sans modifier les points 
d'operation prealablement etablis. Toutefois l'aire de chacun de ces transistors reste inferieure 
a celle du transistor d'entree pour que les capacites parasites associees n'engendrent pas des 
poles indesirables importants qui degraderaient la reponse frequentielle. Le preamplificateur 
de charge dans son ensemble a ete simule puis valide a l'aide des outils Cadence et Mathcad. 
Les simulations donnent, avec une puissance dissipee de 1 mW dans l'etage d'entree, une 
charge equivalente de bruit rapportee en entree de 370 e-rms et un temps de montee de 10,4 ns 
en considerant la capacite equivalente de la PDA et la capacite parasite des traces en entree du 
preamplificateur. 
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Cependant les mesures experimentales effectuees sur le preamplificateur de charge au 
Chapitre 5 ont presente quelques differences par rapport aux caracteristiques precedemment 
simulees. En effet, on a mesure un gain de 1,76 mV/fC, une charge de bruit de 494 e-rms au 
temps de mise en forme optimal de -80 ns et un temps de montee de ~9 ns incluant toutes les 
capacites en entree. II est important de noter que les mesures de bruit ont ete faites avec le 
filtre de mise en forme ORTEC 579, suppose de type CR-RC, disponible au CIMS. 
Neanmoins, ces deviations ne sont pas critiques pour le preamplificateur de charge qui, malgre 
tout, demeure fonctionnel et conforme aux principales contraintes de bruit, de puissance 
dissipee et de rapidite. La conception de ce preamplificateur de charge est un pas de plus vers 
la realisation de ce qui sera demain le premier scanner preclinique commercial a bimodalite 
TEP/TDM totalement integree, bien que plusieurs ameliorations peuyent et doivent encore etre 
apportees. En effet, tel que mentionne au chapitre de discussion, un etage de compensation du 
courant de fuite et de stabilisation du niveau de reference (baseline) devrait etre implemente 
pour pallier les variations inter-pixels du courant de fuite des PDAs. Par ailleurs, un bit de 
controle devrait etre rajoute au preamplificateur afin de pouvoir fermer les canaux defectueux. 
Une autre etape importante serait de concevoir le filtre de mise en forme semi-Gaussien 
d'ordre 3 afin de mesurer les performances reelles de bruit, de taux de comptage maximum 
realisables avec le futur scanner LabPET™ II et tester la chaine analogique frontale au grand 
complet. 
Certaines difficultes ont ete rencontrees durant ces travaux de recherche. Dans la phase de 
conception, il fut dans un premier temps laborieux de fixer avec exactitude certains parametres 
physiques propres a la technologie CMOS 0,18 urn et a la PDA du detecteur, a cause des 
differences entre les valeurs recueillies. Cela aurait ete plus simple si les parametres physiques 
extraits de chaque lot de fabrication de circuits integres CMOSP18 etaient directement 
accessibles. De multiples analyses et discussions internes furent necessaires pour fixer les 
parametres de PDA qui ont servi aux simulations de bruit. Par ailleurs, pour la caracterisation 
experimentale du preamplificateur de charge, il a fallu realiser une seconde carte de tests 
comportant uniquement les composants utiles car la premiere carte electronique servait 
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egalement a caracteriser les autres modules presents de la puce ICFSHPI1. La mesure du bruit 
electronique de l'ordre de quelques uV requiert de la rigueur et impose de limiter au 
maximum les composants electroniques sur la carte de tests pour eviter de rajouter du bruit 
supplementaire a la mesure. En outre, le decouplage des alimentations et de la tension de 
polarisation du detecteur LabPET™ II a ete renforce afin de minimiser leur possible 
contribution au bruit parallele mesure pour le preamplificateur de charge. Les problemes 
rencontres lors de ces travaux et leur resolution permettront d'aborder plus sereinement les 
prochaines versions ameliorees du circuit. 
De futurs travaux sont deja envisageables pour ce qui pourrait etre la 3ieme generation du 
scanner LabPET™. En effet il serait possible, dans quelques annees, de tirer profit de 
Pavancee technologique actuelle en matiere d'assemblage de circuits integres, a savoir 
l'integration 3D. L'integration 3D consiste a empiler et a connecter verticalement 2 ou 
plusieurs couches de circuits integres d'une technologie semblable ou differente. 
L'empilement vertical des circuits integres existe depuis longtemps, mais la nouveaute et 
l'innovation aujourd'hui c'est la maniere dont ils peuvent etre interconnected entre eux 
[GREGORG, 2009]. En effet, il y a quelques annees on avait uniquement des empilements 3D 
avec des interconnexions par microcdblage ou microbille qui offrent surtout des avantages sur 
la densite car les performances en termes de puissance et de rapidite restent limitees a cause 
des elements parasites {R, L, C) de ces interconnexions [DAVIS et al., 2005]. Aujourd'hui 
avec les progres technologiques, il existe des interconnexions TSV (Through Silicon Via) qui 
relient directement les entrees/sorties des circuits empiles via leur substrat [PIET DE MOR, 
2009]. Cela permet de gagner en rapidite et en puissance, en plus du gagner en densite. Ainsi 
l'integration 3D connait de plus en plus d'application au niveau des circuits integres pour les 
detecteurs en physiques des hautes energies. La Figure 7.1 montre comment les prochaines 
generations du scanner LabPET™ pourraient tirer parti de l'integration 3D. Tout d'abord le 
module de detection pourrait etre directement connecte par TSV a une premiere couche de 
circuit integre en technologie CMOS comprenant la section analogique de 1'electronique 
frontale, notamment le preamplificateur de charge. La capacite parasite en entree du 
preamplificateur serait done reduite, ce qui minimisera davantage le bruit ENC en entree. 
Ensuite la section numerique de 1'electronique frontale pourrait etre fabriquee avec une autre 
102 CHAPITRE 7 : CONCLUSION 
technologie submicrometrique (130 nm voire 100 nm ou moins). Ainsi plus de traitement 
numerique pourrait etre fait On-Chip avec la technologie la mieux adaptee. Toutefois, cela est 
encore lointain car beaucoup de travaux et de parametres seront a valider avant d'esperer 
appliquer ainsi Pintegration 3D au scanner LabPET™. 
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Figure 7.1 : Illustration de 1'integration 3D appliquee a la detection de rayonnements 
[GREGORG, 2009]. 
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Schemas electroniques et dessins des masques du 






Figure B.l : Schema electrique du preampliflcateur de charge. 
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Figure B.2 : Schema electrique de l'amplificateur cascode. 
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Figure B.3 : Schema electrique du circuit de polarisation Pol_M2. 
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Figure B.4 : Schema electrique du circuit de polarisation Pol_M3. 
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Figure B.5 : Schema electrique du circuit de polarisation Pol_M4. 


























Figure B.6 : Schema electrique du circuit de polarisation Pol_M6. 
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Figure B.7 : Dessin des masques des circuits de polarisation. 
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Figure B.8 : Dessin des masques du preamplificateur avec ses polariations et la charge 
capacitive du pole-zero. 
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